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VORRICHTUNQ UND VERFAHREN ZUM ME5SEN EINES JITTERS 



Verweis auf verwandta Antneldungen 

Diese Anmeldung ist eine Teilfoitsetzung&anmeldung der US-Patentanmetdung mit laufendsr 
Nummer 09/246 458, eingerercht am 08. Febrmr 1 999. 



Hintergrund der Erfindung 

1 . Feld dor Erf indung 

Die yorii^gende Erfindung betrifft eine Vorrichtung und ein Verfahren zum Messen eines Jitters in 
einem Mikrocomput^* Ganauer gessgt betrifft die vorliegende Erfindung eine Vorrichtung und ein 
Verfahren zum Messen elnes Jitters In einer in einem Mikrocomputer verwendeten Takterzeu-* 
gungsschattung. 

2. Beschretbung des Standes derTechnlk 

In dan letzten 30 Jahren hat die Zahl von Transistoren auf einem VLS1-(very large scale integra- 
ted cfrcurt)-Chip nach Moore's Gesotz exponentleli zugenommenr und auch die Taktfrequenz 
eines \Mikrocomputers hat nach Moore's Gesetz exponerrtiell zugenommen. Zur Zert ist die 
Taktfrequenz dabei, die Grenze von 1,0 GHz zu QIaerschreiten (sietie z.B. Naoaki Aoki, H.P. 
Hofstee, und S. Dong; "GHz MICROPROCESSOR', INFORMATION PROCESSING Band 39, Nr. 7, 
Juli 1998). Rgur 1 ist ein Graph, der die Entwicklung der Taktperlode in einem Mikrocomputer 
zeigt, veroffentticht in Semiconductor industry Association: The National Technology Roadmap 
for Semiconductors, 1 997", In Figur 1 ist auch ein RMS-Jitter (Effektiv-Jitter) aufgetragen. 

In einem Kcmmunikationssystem warden eine TrSgerfrequenz und eine Tragerphase oder eine 
Symbolzeitsteuenjng durch Anwendung nichtlinearer Operationen auf ein empfangenes Signal 
und durch Bngeben des Ergebnisses des nichttinearen Prozesses in eine Phasenkoppelschleifen- 
schattung (PU.) regeneriert. Diese Regeneration entspricht der Maximum-Likelihood-Parameterab- 
schatzung. Wenn jedoch ein Trager oder ein Datenwert aus dem empfangenen Signal aufgrund 
eines Einf lusses von Rauschen oder dergteichen nicht korrekt regenerierc warden kann, kann eine 
NeuOber^^agung vom Sender angefordert werden. In einem Kommunikationssystem wird ein 
Taktgenerator auf einem von den anderen Komponenten getrenrrten Chip ausgeblldet. D^eser 
Taktgenerator ist auf einem VLSI-Chip untar Verwendung von Bipolartechnologie, GaAs-Techno< 
logie Oder CMOS^Technologie ausgebildet. 
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Bei vieten Mikrocomputem wird die AusfGhrung ernes Befehls durch ein Taktsignal mit einer 
konstanten Periorfe gesteuert. Die Tatctperlodd dieses Taktsignals entspricht einer Zykfuszelt eines 
MItcrocomputers. (Stehe z.B. Mike Johnson; "Superscale Microprocessor £>esign", Prentice-Hail, 
Inc., 1991>» Wenn die Taktperiode zu kurz 1st, wird ein synchroner Betrieb unmoglich, und das 
System spent. In einem Mikrocomputer ist ein Taktgenerator auf dem glelchsn Chip mit anderen 
fogisclnen Sclialtungen integriert. Figur 2 zeigt als ein B^ispiel einen Pentium-Chip* In Rgur 2 
kennzeichnat ein welQes Quadrat i ] eine Takterzeugungsschaltung. DIeser Mfkraprozessor wird 
unter Verwendung eines CMOS-(complementary metal-oxide semlconductort-Prozesses herge- 
stellt. 

In einem Kommunikatlonssysteni ist der dtirchschnrttliche Jitter oder der RIV9S-Jrtter wk:htfg. Der 
RMS-Jltter trSgt zu einem durchschnittNchen Rauschen des Sjgnal-Rausch-Vertialtni55e& bei und 
erhdht die Bitfehierrate. Anderers^s bestimmt in einem Mikrocomputer der schtechteste 
Momentanwert mancher Parameter die Arbeitsfrequenz. Das hei&t, der Sprtze-Spitze- oder Peak- 
to-Peak- Jitter (der schlechteste Wert des Jitters) bestimmt die obera Grenze der Arbeitsfrequenat. 

Deslialb wird fGr die PrOfung einer PLL-Schaltung in einem Mikrocomputer ein Verfahren zum 
genauen Messen eines Momenta nwertes des Jitters in eirier kurzen Zeitspanne bendtigt. Da 
Jittennessung auf dem Geblet der Kommunikation entwfekett worden Ist, grbt es gegenwSrtig 
kein Meftverfabren, das auf dem Gebret der Mikrocomputer dieser Anfordening entspricht. Es ist 
eine Aufgabe der vortiegenden Erflndung, ein Verfahren zum genauen und schnellen Messen 
eines Momentanwertes des Jitters arizugeben. 

Zum PrQfen einer PUL-Schaltung in einem Kommunlkationssystem hingegen wird ein Verfahren 
zum genauen Messen ernes RMS-Jitters benQtigt. Ein MeKverfahren a^strert und wird in der 
Praxis verwendet, allerdings bendtigt es etwa 10 Minuten Me&zeit. Rgur 3 zeigt eine vergleichen- 
de Obersiclit Qber Taktgeneratoren bei einem Mikrocomputer und einem Kommunikationssystem. 

Eine Phasenkoppefschleife (PLL-SchJeife} Ist ein rOcJcgekoppeltes System. In einer PLL-Schaltung 
werden eine Frequenz und eine Phase 9, eines gegebenen Referenzsignafs mit einer Frequenz und 
einer Phase 80 einer intemen Signalquelle vergtichen, urn die interne Signalquella unter Ausnut- 
zung der Differenzen dazwischen so zu steuem. da& die Frequenzdifferenz Oder die Phasen- 
differenz minimlert werden kann. Deshatb umfaBt ein spannungsgesteuerter Oszillator (VCO), der 
eine interne Signalquelle einer PLL-Schaltung ist, eine Komponente oder Komponenten, deren 
Verzogerungszeit varOerbar ist. Wenn in dissen Oszillator eine Gleichspannung efngegeben wird, 
wird eine wiederkehrende Wellenform mh einer zu dem Gleichstromwert proportional en konstan- 
ten Periode ausgegeben. 

Die PLL-Schaltung, die die voriiegende Erfindung betrifft, umfaQt einen Phase-Frequenz-Detektor, 
eine Ladungspumpschaltung, einen Schleiferrfilter und einen VCO. Rgur 4 zeigt eine Grundschal- 
tungskonfiguration einer PLL-Schaltung in Blockdiagrammform. Im folgenden wird die Arbeits- 
welse Jeder der Schaltungskomponenten kurz beschrieben. 
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Ein Phase-Frequenz-Detektor ist eine digitate sequentiella Schaltung. Ftgur 5 ist eln Btockschalt- 
bild, das eine Schaltimigsdconfiguration eines Phase-Frequenz-Datektors zeigt« der zwei l>Ripflops 
D-FF1 und D-FF2 und ein AND-Gatter umfafit, Ein Referenztakt wird an einen TaktanschluB ck 
des ersten D-Ripflops D-FF1 angetegt, und afn PLL-Takt wird an einen TaktanschluQ ck des 
zweiten D-Flipflops D-FF2 angelegt. Ein logtscher Wert wird jedem Dateneingabeanschlufi d 
zugefuhrt. 

Wenn bai der oben beschriebenen Schaltungskonfiguration die zwei Q-Ausgaben beider Flipflops 
gleichzeit'ig "1" werden, setzt das ANCKSatter beide Htpflops zurOck. Der Phase-Frequenz- 
Detektor gibt tn Abhangigkeit von der Phassndlfferenz und der Frequenzdi^erenz zwischen den 
zwei Eingabesignalen ein AUF-^gnal zum Efhdhen der Frequenz Oder ein A&-SFgna| zum Verrin- 
gem der Frequenz aus. (sieha z.B. R. Jacob Baker, Henry W. Li und David E. Boyce; "CMOS 
Circuit Design, Layout, and Simulation**, IEEE Press, 1 998). 

Figur 6 zetgt ein ZustandsQbergangsdIagramm eines Phase-Frequenz-Detektors IPFD). Der Phase- 
Frequenz-Detektor dndert den Zustand an steigenden Hanken eines Referenztaktes und eines 
PLL-Taktes. Wenn z.B. wie in Figur 7 gezeigt die Frequenz eines Referenztaktes 40 MHz und die 
Frequenz eines PLL-Taktes 37 MHz ist, wird zum Erhohen der Frequenz wahrend ei'nes Zeitinter- 
valls zwischen den zwei steigenden Ranken ein AUFStgnal ausgegeben. Eine entsprechende 
Operation wird auch durchgefuhrtr wenn eine Phasendifferenz zwischen dem Referenztakt und 
dem PLL-Takt vorhanden ist. Der Phase-Frequenz-Detektor hat im Vergleich mit einem Phasende- 
tektor, der eine Exklusiv-ODER-Schaltung verwendet, folgende Merkmale <^ehe z.B. R. Jacob 
Baken l^enry W. Li, und David E. Boyce; 'CMOS Circurt Design, Layout and Simulation**, IEEE 
Press, 1998.) 

(i) Der Phase-Frequenz-Detektor arbehet an einer steigenden Flanke eines Eingabetaktes und ist 
nicht auf die Gestalt der Wellenform wie etwa eine Pulsbreite des Taktes bezogen. 

(ii) Der Phase-Frequenz-Detektor koppett nicht an eine Harmonische der Referenzfrequenz. 

(iii) Da in elnem Zeitraum, in dem dia Schleife gekoppelt ist, beide Ausgaben logisch "0" sind, 
wird an der Au^abs des SchlerfenfiltefB keine Restwefllgkeit erzaugt. 

Der Phase-Frequenz-Detektor ist hochempfindlich auf eine Ranke. Wenn eine Ranke eines 
Referenztaktes aufgrund von Ra use hen nicht erkannt werden kann, bleibt der Phase-Frequenz- 
Detektor in einem Zustand hdngen. Bei einem auf einer Exklu^v-ODER-Schaltung basierenden 
Phasendetektor hingegen ist die durchschnitttlche Ausgabe 0 (Null), auch wenn kelne Ranke 
erkannt warden kann. Desha lb 

(iv) rst der Phase-Frequenz-Detektor empfindlfch gegen Rauschen. 

Ene Ladungspumpschaltung setzt die logischen Signale AUF und AB vom Phase-Frequenz- 
Detektor (PFD) in spezifische analoge Signalpegel -ip und 0) um. Der Grund fOr diese Umset- 
zung Ist, daS, da die Signalampiitude innerhalb einer digitalen Schattung eine groi^ Toleranzbreite 
hat, eine Umsetzung auf einen spezifischen analogen Signalpegel notwendig ist. (siehe z.B. Royd 
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M. Gardner, "Phaselock Techniques*, 2. Auflags, John Wiley & Sons, 1979, und Heinrich Meyr 
und Gerd Ascherd, "Synchronization in Oigitaf Communications*', Band 1, John Wiley & Sons, 
1990.» 

Wie in Figur 8A gezelgt, umfaBt eine Ladungspumpschaltung zwel StramquellBn. Urn die 
Modellschaltung zu vereinfachen, \wlrd In diesem Fall angenommen, daB jede der Stromqueflen 
den gfeichen Stromwert ip hat. Um einen Ausgabestrom 1^ der Ladungspurnpschaltung einfach zu 
beschrelben, wird eine negative Puisbrette eingefOhrt, wie in Rgur 8B gezeigt. Die loglschen 
Signale AUF und AB dffnen bzw. schliefien Schalter S|, S3. Das heil^t, das logische Signal AUF 
schlie&t den Schalter S^ wahrend eines Zeltraumes posltiver Fulsbreite und das logische Signal 
AB schlfe&t den Schalter S2 wShrend etner Zettperiode mit negativer Pulsbrerte x, Oeshalb ist der 
Ausgabestrom w3hrend der Zettperiode mft Pulsbrelte t gegeben dunch die fotgende Gleichung. 

Anderenfails 1st der Ausgabestrom ip wie f olgt. 

ip=*0 (2.1,2) 

(siehe 2*B. Mark Van Paemel, "Analysis of Charge-Pump PLL: A New Model*, IEEE Trans, 
Commun. Band 42, Seiten 2490-2498, 1994.) 

In diesem Fall rst sgnM eine Vorzeichenfunlction. Die Funktion sgnix) nimmt einen Wert von + 1 
an, wenn t poeltiv ist, und riimmt einen Wert von -1 an, wenn x negativ ist- Wenn die zwei 
Schatter S, und S^ offen sind, fliefit kein Strom. Deshalb ist der Ausgabeknoten In einem Zustand 
hoher Impedanz* 

Ein SchloifenfHter wandeJt einen Strom Ip der Ladungspumpschaftung in einen analogen Sparv 
nungswert Vciw. um. Wie in Figur 9A gezeigt, kemn ein Schlelfenfilter erster Ordnung konstruiert 
warden^ wenn ein Widerstand R2 und ein ICondensator C in Reihe geschaitet werden. Wenn ein 
durch die Gleichungen (2.1.1} und (2.1.2) gegebener konstanter Strom in das Filter eingegeben 
wird, wird eine zu efner Zeitspanne proportionale elektrische Ladung in den Kondensator C 
geladen. Das heittt, wie in Rgur 9B gezefgt, andert sich <fie Steuerspannung Vcm, Hnear wahrend 
der Zeitperiode t. In der anderen Zehperiode bleibt die Steuerspannung V^:^ konstant (siehe z.B. 
die Ltteratur von Mark van Paemel). 

V^(t) = r,R,4.^(t-t>V^(t„) (2.2) 

Der Widerstandswert und der Kapazitatswert des Schleifenfflters stnd so gewdhit, daB ein 
Dampfungskoeffizient und eine natfirliche Frequenz optMert sind. (siehe z.B. Jose Ah^arez, 
Hector Sanchez, Gianfranco Gerosa und Roger Countryman, 'A Wide-bandwidth Low-voltage PLL 
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for Power PC Microprocessors', IEEE J. Solid-State Circuits, Band 30, Seitan 383-391, 1995 
und Behzad Razavi, "MonoBthic Phase-Locked Loops and Clock Racovery Circuits: Theory and 
Design", IEEE Press, 1996.) Bei der voriieflenden Erfindiing rst das Schleifenfilter als ein passives 
Weichtastfilter konfiguriert, wie in Fgur 10 gemaR elner oachfolgend aufgefOhrten Arbeit von 
Ronald E. Best gezeigt (siehe Ronald E. Best, "Phase-Locked Loops^ 3. Auflage, McGraw-Hill, 
1997), Wie in dieser Veroffentlrchung von Ronald E, Best offenbart, hat die Kombination eines 
Phase-Frequenz-Detektors mit einem passiven Weichtastfilter einen unendlichen Synchronisier- 
berelch und Haltebereich, so daS kein Voiteil darin liegt, einen ander^n Typ von Rter zu 
verwenden. In Rgur 10 sind C = 250 pF, R, = 920 Q und R^ = 360 n gesetzt. Der VCO ist, 
wie in Rgur 11 gezeigt, aus dreizehn Stufen von CMOS-lnvertern IN-1, IN-2, ... und IN-13 
aufgebaut. Die Versorgungsspannung 1st 5 V, 

Die lineare Kennlinie des spannungsgesteuerten Oszillators VCO 1st gegeben durch die folgende 
Gleichung. 

In diesem i=all ist Kvco eine VerstSrkung des VCO, und ihre Einheit ist Hr/V. 

Wenn die PLL In einem synchronen Zustand Ist <ein Zustand, wo eine steigende Ranke eines 
Referenztaktes mIt einer steigenden Flanke eines PLL-Taktes aberelristimmtL gibt der Phase- 
Frequenz-Detektor kein Signal aus. Die Ladungspumpschaltung, das Schleifenfilter und der VCO, 
die in den hinteren Stufen der PLL vorgesehen sind, senden/empfangen keine Signale und haken 
den irrtemen Zustand unverandert aufracht. Wenn hingegen eine steigende Ranke eines Referenz-^ 
taktes nicht mit einer steigenden Flanke eines PLL-Taktes uberolnstlmmt (im asynchronen 
Zustand)/ gibt der Phase-Frequenz-Detektor ein AUF-Signal oder ein AB-Signaf aus, um die 
Oszillationsfrequenz des VCO zu verandem. Infolgedessen senden/empfangen die Ladungspump- 
schahung, das Schleifenfilter und der VCO, die in den hinteren Stufen der PLL-Schaltung 
vorgesehen sind, Signale und gehen in einen entsprechenden Zustand uber. Daraus konnte man 
schfieOen, dafi, um ein internes Rauschen der PLL-Schaltung zu messen, die PLL-Schaltung in 
einen synchronen Zustand gsbracht werden mua. Um hingegen ein KurzschtuBversagen oder ein 
Verzagerungsversagen der PLL-Schahung zu prufen, muS die PLL-Schaltung in einen andoren 
Zustand gebracht werden. 

Nun wird ein zuf alliger Jitter beschrieben. 

Ein Jitter auf einem Takt erscheint als eine Fluktuation einer Anstiegszeit und einer Abfallzeit 
einer Reihe von Taktpulsen. Aus diesem Grund wird bei der Obertragung eines Taktsignals die 
Empfangszeit oder die Pulsbrefte des TaktpuJses unsicher <siehe z.B. Ron K. Poon, "Computer 
Circuits Electrical Design", Prentice-Hall, Inc. 1995.) Rgur 12 zeigt Jitter einer Anstiegszeit- 
periode und einer Abfallzeitpenode einer Rethe von Taktpulsen. 

Jede Komponente in den in Rgur 4 gezeigten Bldcken hat das Potential, einen Jitter zu erzeugen. 
Unter diesen Komponenten sind die wichtigsten Faktoren fur einen Jitter thermisches Rauschen 
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und Schratrauschen der Inverter, die den VCO bifden. {siehe z.B, Todd C. Weigandt« Beomsup 
Kim und Paul R. Gray, "Analysis of Timing Jitter in CMOS Ring Oscillators", fntennationel 
Symposium on Circuits and System, 1994.) Deshalb ist der vom VCO erzeugte Jitter eine 
zuf§Uig8 RuktuatJon und h§ngt nicht von der Eingabe ab. Bei der vodieg^enden Erfindung wird 
unter der Prdmisse, da& die Hauptiltterquelle der VCO ist^ angenommen, dafi d\B Me$«ung eines 
zufaitigen Jitters elner Oszflfationswellenform des VCO das wichtigste zu Idsende ProMem fst. 

Dm nur einan zufilligen Jitter einer Oszillationswellenform dee VCO zu messen, 1st es notwendig, 
da3 dm PLL-Schaltung alFe anderan Komponenten als den VCO inaktiv halt. Deshalb ist es, wie 
oben erwahnt, wichtig^ da& ein der PLL-Schaftung zuzufuhrendes Referenzeingabeslgndl streng 
etne konstante Periode einhiltj so dafi die geprOfte PLL-Schaitung keinen Phase nfehfer induziert. 
Ein Konzept dieses Me&verf aiirens ist in Figur 1 3 gezeigt. 

Afs Vorbereitung fOr die Diskussion efnes Phasenrauschens wird ein NuNdurchgang definiert. 
Unter der Annahme, dal& der Minimalwert -A elner Costnuswelle A cos(27cfot) 0% 1st und der 
Maximalwert + A davon 100% ist, entspricht ein Pegcl von 50% einer Nullampntude. Ein Punkt, 
WD die Schwingungsform einen Nullpegel kreuzt^ wird als Nulldurchgang bezeichnet. 

Ein Phasanrauschen wird mtt Bszug auf erne von einem Osziriator erzeugte Cosinusweile als 
Beisplel diskutiert. Ein Ausgabesignal XioE^Jt) eines Idealen Oszillators ist eine ideale Cosinusweile 
ohne Verzeming, 

XcdealW - A^cos {iKf^t +e,) (2.4) 

In diesem Fall sind Ac und fc Nominatwerta einer AmpEtude bzw, einer Frequenz, und 9^ ist ein 
ursprOnglicher Phasenwfnkei. Wenn das Ausgabesignal XtcEAL^t) im Frequenzbaretch beobachtet 
wird, wird das Ausgabesignal als ein Lintenspektrum gemessen, wie in Rgur 14 gezeigt. Beim 
tatsdchllchen Oszlllator gibt es einige Abwelchungen von den Nominal werten. In diesem Fall wird 
das Ausgabesignal ausgedruckt wie f olgt. 

Xogclt) = IA„ + c(tH cos (2«f«t + 8, + A<p(t)) (2.5.1) 

XoacU) = Aecos (2nfet + 0^ + A<pt)) (2.S.2) 

In den obigen Gleichungen steift e(t) eine Amplitudenfluktuation dar. Bei der voHiegenden 
Erfindung wird die Diskussion unter der Annahme gemacht, daSr wie in Glerchung (2.5.2) 
gezeigt, die Amplitudenfluktuation s{t) des Oszillators Null ist. In den obigen Gleichungen stelit 
A(p(t) eine Phasenfluktuation dar. Das heiftt A9(t) ist ein Term zur Modulation der idealen 
Cosinusweile. Der ursprOngllche Phase nwinkel 6c fofgt einer gleichfdrmCgen Verteilung im Bereich 
eines tntervads (0,2?i}. Die Phasenfluktuation A7r(t] hingegen Ist efn Zufallsdatenwert und folgt 
z.B. einer Gaul^- Verteilung. Dieses A9(t) wird als Phasenrauschen bezeichnet. 
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\n Figur 1 6 sind ein Ausgabesignal XtoeAttt^ eines Idealen Oszillators und ein Ausgabesignal Xosc(t) 
eines tatsdchlichen Oszillators aufgetragen. Bsim Verglelch dieser Signale mrteinander kann man 
ericennen, daB der Nulldurchgang von Xo^jlt) durch A^Jt) verandait ist. 

Wenn hingegen, wie in Rgur 16 gezeigt. das Oszillationsslgnal Xo^c^t) in den Frequenzbareich 
transformiert ist, beobachtet man den Etnflu^ eines Phasenrauschens als oine Spektrumsverbrei* 
terung rn der Nahe der Nominalf requenz fo. Wenn man Figur ^ 5 mit Ffgur 1 6 vergfeicht, kann man 
sagan, daS ea im Frequenzbereicfi leichter ist, den Einflul^ eines Phasenratischens zu beobachten. 
Jedoch kann auch, wenn der In Figur 1 2 gezeigte Taktpuls in den Frequenzbereich transformiert 
istr der ^4aximalwert der Pulsbereitenfluktuation nicht abgeschatzt werden. Dies liegt daran, dai^ 
die Transformation ein ProzeA zur lyilttelung der Ruktuation bei bestimmten Frequenzen ist und 
im Summationsschritt des Prozesses der Maximal wert und der Minima Iwart einander aufheben. 
Dashaib muS bei einem Verfahren zur Abschdtzung des Peak-to-Peak-Jitters, das Gegenstand der 
vorliegenden Erffndung ist, ein ProzeB im Zeitberelch Kern des Verfahrens sein. 

l-lier wird deutllch gemacht, daB ein additives Rauschen am Referenzeingabeende der PLL- 
Schaltung gleichbedeutend mit einem additfven Rauschen am Eingabeende des Schleifenfilters 
ist. (aiahie Fioyd M. Gardner, "Phaselock Techniques", 2. Auflage, John Wiley Si Sons, 1 979, und 
Jobn G. Proakis^ "Digital Communications", 2. Auflage, McGraw-Hill, 1989.t Figur 17 zeigt ein 
additives Rauschen am Ref erenzemgaboende der PLL-5chaltung. Urn die Berechnung zu verein- 
fachen, wIrd angenommen, daK ein Phasendetektor der PLL-Schattung ein SinusweUenphasen- 
detektor (Mischer) ist. 

Die PLL-^haltung ist phasensynchronisiert mit einem gegebenen Raferenzsignaf, das durch die 
folgende Gieichung (2.6) ausgedrQckt Ist. 



in diesem Fail wird angenommen, dal£ das folgende, durch dia Geichung (2.7) ausgedruckte 
additive Rauschen zu diesem Referenzsignal X, Jt) hinzuaddiert wird. 



Eine durch die obfge Gleichung (2.8) ausgedruckte OsziiJatfonsschwingungsform des VCO und 
das Referenzsignal X,^(t} + X^beCt) werden in den Phasendetektor eingegel»en« um in eine 
Differenzfrequenzkomponente umgewandelt zu werden. 



X„,(t) - A,cos(2arf,t) 



(2.6) 



X„pto«(t) = n,(t) co3(27rf^t) - n,(t) 6\n{2id^t) 



(2.7) 



Xvco(t) = cos(27tf„t + A9) 



(2.S) 





(2.9) 
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In dissem Fail ist Kpo eine PhasenkomparatorverstMrkung. Es ist daher zu verstehePr daB das 
additive Rauschen des Referen2signai5 gleichbedeutend l$t mit dem ZufGhren einas durch die 
folgende Gteichung (2,10) gegebenen additiven Rauschens zu einam Eingabeende des Schieif en- 
fitters, 

W(t) = nfil «»(A*)-i^sln(A*) ,2.70) 

Figur 1 8 zeigt ein additives Rauschen am Eingabeende des Schietfenfllters. Wenn aine spektrale 
Leistungsdichte des additiven Rauschens am Referenzelngabeende der PLL-Schattung als 
No[V^/H2] angenommen wird, ist die spektrale Leistungsdtchta G„„(f) des additiven Rauschens am 
Eingabeende dieses Schlerfenf liters ausgehend von Gleichung (2.10) durch die folgende Gia^- 
chung (2.1 1 ) gegeben. 

Au&erdem ist an Gleichung (2.9) zu sehen, daB wenn elne Phasendiffsraru A<^ zwischen der 
Oszillatlonsschwingungsform des VCO und dem Referenzsignai n/2 wird, eine Ausgabe des 
Phasendetektors Null wird. Das helBt. wenn ein Sinuswellenphasendetektor verwendet wird, 
dann ist der VCO mit dem Referenzsignai phasensynchronisiert, wenn die Phase des VCO um 
90^ geg^ die Phase des Referenzsignals verschoben ist. AuQerdem wird bei dieser Berechnung 
das additive Rauschen vernachiassigt. 

Als nachstes wird unter Verwendung eines in Rgur 17 gezelgten Modells von aquivalentem 
additiven Rauschen ein durch additives Rauschen venjrsachter Betrag von Jitter verdeutlicht« 
(Siehe Heinrich Meyr und Gerd Ascheidr "Synchronization ai Digital Communications", Band 1r 
John Wriey fii Sons, 1990). Um den Ausdruck zu vereinfachen, entspricht unter der Annahme, 
daB 0, « 0 ist, die Phase des Ausgabesignals einem l=^hler. Ein Phasenspektrum der Oszilla- 
tionswellenform des VCO ist gegeben durch die Gleichung (2.12). 

G...,(f)=KfTQr*(f) (2.12) 
In diesem Fall ist H(f) eine Transferfunktlon der PLL-Schaltung. 



Da ein PhaserifehlBr -B^ Ist, Ist eine Varianz dss Phasenfehlers durch die folgende Gleichung 
(2.14) gegeben. 
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<-^QmMytf (2.14) 

Indem man Gleichung (2.11) fQr Qleichung (2.14) sirsetzt, werden die folgenden zwei Gleichun- 
gen erhalten. 

^''^B. (2.15.1) 



(2.16.2) 



Das heifit, wenn ein Signal-Rauschverhaltnis der Schlerfe ^ ^ groS ist. wird das Phasenrau* 

NJB. 

schen klein. In diesem Fall ist B« eina Squivafdnte f^uschbandbreite der Schleife. 

\N\e Oban beschrieben.. wird ein additives Rauschen am Heferonzeingabeende der PLL-Schaltung 
Oder ein additives Rauschen am Eingabeanda des Schleifenfihers als ein Ausgabe-Phasenrauschen 
beobachtet, das eine durch ein der Schleifencharalctenstik entspnacbendes TIefpa&fiher durchge- 
fOhrte Komponente ist. Die Leistung des Phasenrauschens ist umgekehrt proponional zum Signal- 
Rauschverbaitnis der PLL-Schleife. 

Als nachstes wird diskutieit, wie durch internes Rauscben das VCO vanirsachtes Phasenrau- 
schen die Phase des Ausgabesignals der PLL baeinflu&t. (siehe Hainnch Mayr und Gerd Ascheid, 
"Synchronization in Digital Communications", Band 1, John Wiley & Sons, 1990). Es wird 
angenommen, daft das Ausgabesignals des VCO durch die folgenda Gleichung (2.16) gegeben 
ist. 

Xvco^noi^o " A^COS(27Sfot + 9p(t) + (t)) (2,16) 

In diesem Fall ist 6p{t) eine Phase eines idealen VCO. Bn internes thermisches Rauschen oder 
dargleichen erzeugt H/<t). Das erzeugte ist ein internes Phasenrauschen und I3&t die Phase 
des VCO zufallig fluktuieren. Rgur 19 zeigt ein Modell des intemen Phasenrauschens des VCO. 
Eine Phase 6p(S) am Ausgabeende des idealen VCO ist gegeben durch Gleichung (2.17). 

ep(s)=K,3K^^<I>(s) (2.17) 



In diesem Fail ist <b{t) ein Phasenfehler und entspricht einer Ausgabe des Phasendetektors. 

<s)=.9.(s)™6,(s)-6,(s)^(e,(s)+4'(5)) (2.18) 



• • • ■ 
t • • • 
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Wenn man das e^|S) au$ Gleichung <2J7) fQr das aus Qleichung (2.181 einsetrt, wird folgende 
Gleichung (2.19J erhalten. 

Die folgende Glefchung (2.20.1) kann durch Umordnen der obigen Gleichung 12.19) erhalten 
werden. 



Indam man Glelcnung (2.13) fOr Gleichung (2.20.1) einsetzt, wird folgende Gleichung (2.20.2) 
erhalten. 

(l^H(s)) (9. (s)^ ^(s)) ,2.20.2) 

Die durch imemos Rauschen des VCO verursachte Phasenfluktuation let daher gegeben durch 
folgende Gleichung (2.21). 

^i^^'l^-KOre^frM (2.21) 

Das heJBt, ein internes Phasenrauschen des VCO wird ais Phasen rauschen eines Ausgabesignals 
der PLL-Schaltung beobachtet, die eine durch ein HochpaSfilter durchgegangene KonnponentB ist. 
Dieses Hochpa&filter entspricht einer Phasenfehlertransf erfunktlon der Schlerfe. 

Wie oben angegeben, wird aue einem tntemen thermischen Rauschen des VCO ein Phasenrau- 
schen einer Osziltationswellenfonn des VCO. AuBerdem wind ein durch das einem Schlejfenpha- 
SQnfehler entsprechende HochpaBfilter durchgegangene Komponente ala Ausgabephasenrauschen 
baobachtet. 

Additives Rausches der PLL-Schaitung und/oder internes thernnisches Rauschen des VCO wird In 
ein Phasenrauschen einer Oszillationswellenform des VCO umgewandelt. Additives Rauschen der 
PLL-Schaitung und/oder Internes thernnisches Rauschen des VCO wird entsprechend dem Weg 
von einem Rauschen erzeugenden Block durch die Ausgabe der PLL-Schaltung als Phasenrau- 
schen niit einer niederfrequenten Oder einer hochfrequenten Komponente beobachtet. Man 
erkennt daher, da& das Rauschen der PLL-Schaltung eir\o Phasenfluktuation einer Oszillations- 
schwtngungsfomi des VCO bewlrken kann. Dies ist 3quivalent zu einer Spannungsanderung am 
Eingabeende des VCO. Bei der vorliegenden Erfindung wird ein additives Rauschen dem Eingabe- 
ende des VCO zugefQhrt, um die Phase einer Weffenfomi des VCO zufSIIig zu modulreren, so daS 
ein Jitter stmuHert wird. Flgur 20 ze^ ein VBtfahrBn zum Simulieran eines Jitters. 




* • 



■ • • 
• * 



* • 
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Afs nachstes wird ein Verfahren zum Messen elnes Jitters eines Taktes erfdutert. On Poak-to- 
Peak-JItter wird im Zeitbereich gemessen, und ein RMS-Jrtter wird im Frequenzbereich gemessen. 
Jedes dieser herkdmmJichen Jltter-MeSverfahren bendtigt ca. 10 Minuten Prufzeit. Bei einer 
VLSI-PrQfung stehsn jedoch nur ca. 1 00 ms PrOfzeit fur einen Pruf gogenstand zur VerfOgung. 
Das herkommliche Jrtter-Me^verfahren kann daher nicht fQr eina Prufung in der VLSFProduk- 
tionsstrecke eingesetzt werden. 

Beim Studium das Verfahrens zum Massan eines Jitters ist der NulWurchgang ein wtchtiges 
Konzept, Aus dam Gesichtspunkt der Periodenmessung wird eine Beziehung zwischen den 
Nulldurchg§ngen einer Wellenform und den Nulldurchgdngen der Grundwallenform ihrer Grund- 
f requenz diskutiert. Es wird gezelgt, daS "die Grundfrequenz der Wellenfonn dia NuHdurchgangs- 
infonmation der ursprunglichen Wellenform enthalt". Bei der vorfiegenden Erfindung wird dieses 
Markmal der Grundwellenform als ■NulldurchgangstheorBm-' bezetchnet. Eine Eriauterung wird fur 
efne in Rgur 21 als Beispie* gezeigte ideale Taktwellenform X^Bo%it} mit elnem TastverhaJtnis von 
50% diskutiart. Wenn angenommen wird, da& eine Periode dleser Taktwallenform To ist, ist die 
Founertransformierte der Taktwel]enform durch die folgende Gfeichung |3.1) gegeben. (Siehe z.B, 
Uteraturhinweis c1 .) 



Wenn die GrundweUenform des Taktslgnals extrahiert wird, entsprechen ihre Nultdurchgange den 
Nulldurchgangen der itfsprungUchen Taktwellenform. Destialb kann eine Periode einer Taktwellen- 
fonn aus den Nulldurchgangen ihrer GrundweHanform abgeschatzt werden. In diesem Fall wird 
die Abschdtzungsgenauigkeit auch dann nicht verbessert, wenn einige Harmonische zur Grund- 
weirenform hinzuaddfert werden. Harmonischa und Abschatzungsgenauigkert einer Periode 
werden spater QberprQft. 

Als nachstes werden eine Hilbert-Transformatlon und ein analytisches Signal eriSutert (siaha z.B, 
Uteraturhinweis c2). 

Wie aus Gleichung (3.1) zu sehen Ist. kann, wenn die Fouriertransformierte der Wellenform X,(t) 
berechnet wird, ein Lelstungsspektrum S„(f) erhaltan werden, das von negativen zu positiven 
Frequenzon reicht. Dies wird als zwelseitiges Leistungsspektrum bezeichnet. Das negative 
Frequenzspektrum ist ein an der f =0-Achse gespiegeites Blld des positiven Frequenzspektrums. 
Deshalb Ist das zweiseitige Leistungsspektrum um die f »0-Achse symmetrisch, d.h. S„(-fl = 
S„<f)- Das Spektrum der negativen Fraquenzen ist jedoch nicht beobachtbar. Es kann ein 
Spektrum G„(f) definiert werden, bei dem negative Frequenzen auf Null beschnitten sind und 




(3.1) 



Das helfit, eine Periode der Grundwella ist gteich einer Periode des Taktes. 



To = jfi(f-fo) 



(3.2) 
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3tatt dessen die beobachtbaren posrttven Frequenzen verdoppelt sind. Dies wird als einseitiges 
Leistungsspektrum beze^chnet, 

G^(f) - 2S„(fJ f > 0 (3.3.1) 

G„<f) = 0 f < 0 

G„(f) = S„(f)[l +sgn(f)l (3.3.2» 

fn diesem Fall ist sgn(f) eine Vorzeichenfunktianr die den Wert + 1 annimmt, wenn f positiv 1st, 
und den Wert -1 annimmt, wenn f negativ Ist. Dieses einseitige Spektrum entspricht emem 
Spektrum eines analytischen Signals z(t). Das analytische Signai z(t) kann tm Zeitbereich wie 
f otgt eusgedruckt werden. 

^(0=^.(t)+R(t) (3.4) 
5c,(t)^Hk(t)]4f::^cl. iS.B) 

Der ReafteH entspricht der ursprOnglichen Wellenform X«(t). Der Imaginartell ist gegeben durch die 
Htlbert-Tr^nsformierte x.(t) der urspitinglichen Weilenfonm. Wfe die Geichung (3*5) zeigt. ist die 
Hilbert-TransformiertB 5t,(t) einar Wellenform X»(t) gegeben durch eine Faltung der Weilenfonm 

X„(t) mh 

m 

Bestimmen wJr nun die Hilbert-Transforfnierte einer bei der vorliegenden Erfindung gehandhabten 
Wellenform, ZunSchst wird die Hilbert-Transformierte einer Cosinuswelle abgeleitet* 

H[cos(2«<.t)] = -ir'-f~^ch = _lf-^fe*yy±^dy 

= -l|^cos^a«f.t)n«5f^dy -sln(2«f.t)j_:^=!|^dy] 

Da das Integral des ersten Terms gleich Null Ist und das Integral des zwelten Terms n ist, wird 
folgende Gleichung (3.6) erhalten. 

H[cos^,t)] = sin(27if„t) (3.6) 

In entsprechender Weise wird folgende Gleichung 13.7) erhalten. 

H[sln(^f„t)]^-cos(275fot) (3.7) 



Als n^chstes wird die Hllbert-Transformierte einer Rechtackwelle, die einer Taktwellenform 
entsprichtr abgeleitet (siehe z.B. LIteraturhinweis c3). Die Fourierreihe einer in Rgur 21 gezelgten 
ideafen Taktwellenfonm ist gegeben durch die folgende Gleichung (3.8). 



i # • » 
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x.««(t) = ^+|[cos^t--lcx)s3|^t + Icos5^t^.^^ ,3.8) 

Die Hilbert-TransformJerte ist unter Verwendung der Gleichung (3.6> gegeben durch foigende 
Gteichung (3.9). 

HCx^(t)]=f[sin^t-lsIn3^t+lsrn5^t-...] ^3.9, 

Figur 22 zeigt Beispiele einer Taktwellenform und ihrer Hilbert-Transformierten. Diese Wellenf or- 
men basieren auf der partiellen Summation bis jeweils 2ur Hamionischen 11. Ordnung. Die 
Periode Tq ist bet diesem Beispiel 20 ns. 

Eln anatytlsches Signal zit) wini yon J, Dugundjt aingefOhrt, um eine Umhullende einer Wellen- 
form eindeutig zu erhalten. (Siehe z.B, Literaturhinweis c4). Wenn ein analytisches Signal in 
fiinem Polarkoordinatensystem ausgedruckt wird, werden die folgenden Gleichungen (3.10.1), 
(3.10.2) und {3.10.3J erhalten. 

zCO^A^^'^*) 

A(t)=VxJ® + ^(t) (3.10.2) 
®(0 = ten-j|^j ,3.10.3) 

In diesem Fall stellt Alt) eine Umhullende von X.{t) dar. Aus diesem Gnind wird z(t) von J. 
Dugundji als "pre-envelope* bezelchnet. Femar stellt €)(t) eine momentane Phase von X.(t) dar. 
Beim Verfahren zum Messen eines Jitters gemSB der vorlieganden Erfindung I'st ein Verfahran 
zum AfaschStzen dieser momentanen Phase der Kem. 

Wenn eine gemessene Weltenfonn als komplexe Zahl behandeft wlrd, kdnnen Ihre Umhailonde 
und momentane Phase einfach erhalten werden. Die Hilbert-Transfonnation Ist ein Werkzeug zum 
Umfonmen einer Wellanform in ein analytisches Signal. Ein analytisches Signal Jtann erhalten 
werden durch die Prozedur des folgenden Algorlthmus 1 . 

Algorfthmus 1 (Prozedur zum Umformen einer realen Wellenf orm in ein analytisches Signal): 

1 . Erne Wellenform wird unter Verwendung der schnellen Fourlertransformation in den Frequenz- 
bereich transformiert; 

2. negative Frequenzkomponenten vt/erden auf Null beschnitten und positive Frequenzkomponen- 
ten werden verdoppelt; und 

3. das Spektrum wird mit Hilfe von inverser schneller Fourlertransformation in den Zettbereich 
tran sf G imiert . 
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Als nachstes wird ein "Phasenauspackveffahren" (phase unwrap method) zum Umwandein einer 
Phase in eine kontfnuierliche Phase kurz beschrieben. 

Das Phasenauspackverfahren Ist ein VerfahreHr das vorgeschlagen wird, um ein kompJexes 
Cepstnjm zu erhalten. (slehe z.B. Literaturhinweis c5.) Wenn eine komplexe logarrthmische 
Funktion iog(z) als eine willkGrliche komplexe Zahl definiert wird, die e'^*^ z erfuIHt kann die 
folgende Gleichung <3.1 1) erhaHien werden. (siehe z.B. Literaturhinweis c6.> 

log«-lofl|zj+lARG(z) {3.11) 

AJs Ergebnls der Fouriertransfonnation einer zeitlichen Wellenform X.{n) wird S,(e*") angenom- 
men. Wenn dessen logerrthmisches Betragsspektoim log|S,(e^| und Phasenspektrum 
ARGtS.te^")] einem ReaiteO bzw. einem ImaginSrteii eines komplexen Spektrums entsprechen und 
Inverse Fouriertransformation angewendet wird, kann ein komplexes Cepstrum C.(n> erhalten 
werden. 

c»''^j:;k>gls.(e^)le^da> 

^ ^ S.(e^)|+JARG[sJe'-)l)e'-dffl (3,12) 

In diesem Fall stellt ARG den Hauptwert der Phase dar. Per hfauptwert der Phase Ifegt im Bereich 
[^^11]. Es bestehen Unstetigkeitspunkte boi und +u im Phasenspektaim des zweiten Terms. Da 
ein EinfluS dieser Unstetigkeitspunkte sich Ober den gesamten Zeitberefch durch Anwendung vcn 
inverser. Fouriertransforniation ausbreitet, tcann ein komplexes Cepstrum nicht genau abgeschatzt 
werden. Um eine Phase in eine kontlnuierlicha Phase timzuwandeln, wird eine ausgepackte Phase 
eingefuhrt. Eine ausgepackte Phdse kann eindeutig angegeben werden durch Integrieren einer 
abgetetteten Funktion einer Phase. 

arg[s.(e»0]=O' (3.13.2) 

wobel arg eine ausgepackte Phase darsteHt. Ein Algorithmus zum Erhalten einer ausgepackten 
Phase durch Beseitigen von Diskontinuitatspunkten aus einem Phasenspektrum Im Zeitbereich ist 
von Ronald W. Schafer und Donald G. ChHdera entwickelt worden (slehe z.B. Literaturhinweis 
c7). 

Algorithmus 2: 



1 ARG{o)=s0.C(0)=«O 
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'C(k-D-2ji, wenn ARG(k)-ARG(k-1)>Tc 
C(k) = C(k -1) + 221, wenn ARG(k) - ARG(k - 1) < tc 

C(k^1), sonst. 
aii](k) = ARG(|c)+C^) 



Eino ausgepaclcte Pha^e wird mlt dem obigen Algorithmus 2 erhalten. Zunachst wirti durch 
Gewinnen von Differenzen zwischen dan Hauptwerten benachbarter Phasen eine Baurtailung 
durchgefuhrt. urn fesizusteilen, ob es einen Unstatigkeitspunkt gibt. Wenn ea einen Unstetifg- 
keitspunkt gibt, wlrd ±2« zum Hauptwert addiert, urn den Unstatigkeitspunkt au$ dem Phasen- 
spektnjin zu besehigen (vgl. LiteraturhinweLs c7). 

Bei <fem obigen Algorithmus 2 wind angenommen, dafi eine Diffarenz zwiscrhen benachbarten 
Phasen kleiner als n ist. Die Auf)6sung zum Beobachtan eines Phasenspektnims muS daher klein 
genug sem. Bei einer Frequenz (n der Ndhe eines Pote (emer Resonanzfrequenz) Ist die Phasandif- 
f erenz zwischen den benachbarten Phasen jedoch grower als Wenn dia Frequenzauflosung zum 
Baobachten eines Phasenspektrums zu grob ist kann nicht beuaeilt werden, ob eine Phase urn 
27t Oder mehr erhdht otter verringert ist Deshalb kann eine ausgepackte Phase nicht genau 
erhalten warden. Dieses Problem Ist von Jose M, Tribolet gel5$t worden. Jose M, Trlbolet schlug 
ein Verfahren vor, bei dem die Integration dor abgeleiteten Funktion einer Phase In der Gteichung 
<3.12) durch eine numerische Integration basierend auf einer Trapezregel approximiert wird und 
eine Unterteitungsbreite des Integrationsbereichas adaptiv in kleine StGcke untertellt wlrd, bis eln 
abgeschamer Phasenwert fur die Bestimmung, ob eine Phase um 2n oder mehr erhOht Oder 
vennindert Ist, erhalten wird <vg!. z.B. Liieraturhinweis c8). Auf diese Weise wird eine ganze Zahl 
1 derfolgenden Gleichung <3.14) gefunden. 

argfS.(e^)I = ARGtS.(e^] + 2nl{Sl^) (3. ^ 4) 

Tribolet's Algorithmus ist von Kuno P. ZJmmermann auf einen Phasenauspack algorithmus im 
Zeltberaich erweitert worden (siehe z.B. Uteraturhinweis c9), 

Bei der vorfiegenden Erfindung wird das Pliasenauspacken genutzt, um ama momantana Phasen- 
Wellenform im ZeUbereich durch Beseitlgen von Unstetigkeitspunkten bei -ti und +7C aus der 
nriomentanen Phasen-Wellenform In eine kontlnuierliche Phase umzuformen. Eine Abtastbedin- 
gung zum eindeutigen DurchfOhren des Phasenauspackens im Zeitbereich wird spater diskutiert. 

Als ndchstes wird sin lineares Trendabschdtzungsverfahren kurz beschrieben, das benutzt wird, 
um aus einer kontinuierKchen Phase eine lineare Phase zu erhalten (siehe z.B. Literaturhinweise 
c10 und c11|. 

Das Ziel des linearen Trendabsch§tzungsverfahrens 1st eine lineare Phase g(x) zu finden, die an 
einen Phasendatenwert Vi anpaBbar ist. 



g(x)-a+bx 



i • « 

» « •* 
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In diesetn Fall sind "a" und "b*" die zu findenden Konstanten. Ein quadrattecher Fehler R zwischen 
g(x,) undjedem Datenwert (xj, y,) ist durch folgende Gleichung (3-16) gegeben. 

In diesem Fall ist L die Zahl der Phasendatenwerte. Eine llneara Phase zum Mfnimieren des 
quadratischen Fehlers wind gefunden. Bne partielle Differenzierung der ^eichung p.16> gegen 
jede der unbekannten Konstanten a und b wird berechnet und das Ergebnls wird auf Null gesetzt. 
Dann konnen die folgonden Gleichungen (3.17.1) und (3.17.2) erhatten werden. 



-^==g^(y.'3-»»«.) = 0 (3.17,2) 
Diese Gleichungen werden transformiert^ um die fcMgende Gleichung (3.18) zu erhatten. 

Deshalb kann folgende Gleichung (3.19) erhalten wenden. 



1 rsxf -ExTZy. 1 



Da« heERt, eine lineare Phase kann aus den folgenden Gleichungen (3.20.1) und 3.20.2) abge- 
schStzt werden. 

Bei der vorliegenden Erfindung wird zum Abschatzen ei'ner linearen Phase aus einer kontinuierti- 
Chen Phase ein iineares Trendabschatzungsverfahren benutzt. 



WIe aus der obigen Diskussion deutiich wird, wird beim herkdmmiichen Ve/fahren zum Messen 
eines Jitters ein Peak-to-Peak-Jftter tm Zeitbereich unter Verwendung efnes Oszilloskops und ein 
RMS-Jitter im Frequenzbereich unter Verwendung eines Spefctralanafysators gemessen. 



* 
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Beim Verfahren zum Messen eines Jitters im Zeitbereich wird ein Peak-to-Pcak Jitter Jpp etnes 
Taktsjgnafs im Zeitberefch gemessen. Eine relative Ruktuation zwischen Nulldurchgangen wird 
als Peak-to-Peak-Jrtter Jpp zum Problem. Wenn z.B. bei einem Taktslgnal in einem Computer oder 
dergieichen, wie in Figur 81a gezeigt, ein jitterfreies Taktsignal eine durch eine gestrichelte Linie 
gezeigte Wellenform hat, fluktuiert bei einem jittemden Taktsignal, bei dem z.B. auf einen 
Anstiegspunkt der Wellenform geachtet wird, ein Zertintervail Tj^ zwischen einem Ansiiegspunkt 
und dem nachsten Anstiegspunkt von dem Anstiegspunkt der gestrichelten Weilanfomi als Mitte 
zur fQhrenden und zur nacheilenden Seite. Dieses momentane Interval! T-^ wird gJs Peak-to-Peak- 
Jitter Jpp erhalten. Figuren 23 und 24 zeigen ein gemessenes Beisplel einea Peak-to-Peak-Jlttsrs, 
gemessen mrt einem Oszilloskop bzw. dem Me&system. Ein zu prufendes Taktslgnal wird an 
einen Referenzeingang des Phasendetektore angetegt. In diesem Fall bilden der Phasendetektor 
und der Signalgenerator eine phasengekoppelte Schleife. Ein Signal des Signalgenerators wird mit 
dem gepfuften Taktsignal synchronistert und einem Oszilk>skop als Triggersignal zugefuhrt. Bei 
diesem Befspiel wird ein Jitter der steigenden Ranke des Taktsignafs beobachtet. Em© recht- 
eckige Zone wird benutzt, urn einen vom Signal zu kreuzenden Pegel zu spezifizieren. Ein Jitter 
wird gemessen als varnerende Komponente des Zeitabstandes zwischen "einem Zeitpunkt, wo 
das geprufte Taktsignal den spezifizierten Pegel kreuzt" und "einem durch das Triggersignal 
gegebenen Referenzzeitpunkt". Dieses Verfahren erfordert einan Idngeren Zeitraum fur die 
Messung. Aus diesem Grund muS das Triggersignal mit dem gepfi}ften Taktsignal phasansyn- 
chronisfert seln, so da& die Messung nicht durch eir>e Frequenzdrtft des* gepruften Taktstgnals 
bee)nflu&t wird. 

Eine Messung des Jitters im Zeitbereich entspricht einer Messung einer Ruktuation eines 
Zeitpunktes, wo das Signal einen Pegel kreuzt. Dies win! bai der vorliagenden Erfindung als 
Nulldurchgangsverfahren bezeichnet. Da eine Anderungsgeachwindigkeit einer Wellenform am 
Nulldurchgang maximal ist, ist der Zeitfehler einer Zeitpunktmassung am Nulldurchgang minimal. 



In Figur 2S<a) Ist der Nulldtorchgang Jeweils durch kleine Kreise angogeben. Ein Zeitintervall 
zwischen einem Zeitpunkt t,. bei dem eine stelgende Flanke einen Nullamplrtudenpegel kreuzt, 
und einem Zeitpunkt t+a, wo eJne ndchste steigende Hanke einen Nullamplitudenpegel kreuzt, 
gibt eine Periode dieser Cosinusweile. Figur 25|b) zeigt eine aus dem Nulldurchgang erhaltene 
momentane Periode P^^^ (gefunden anhand benachbartsr Nulldurchgange t,+, und tjVa). Eine 
momentane Frequenz f^^^ ist gegeben durch den Kehrwert von P^^,. 

9inMtiti^J^%^2'%.9imti%^2) =2{t,^2-^,,) (3.22.1) 



A2nf^sin(2Tif,t)| 2jtf^ 



AA ^ AA 



13.21) 



{3,22.2> 



«« 4> 
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Probleme boi der Messung eines Jitters im Zoitbareich werden diskutiert* Um einen Jitter zu 
messen. wi'rd eine stoigende Flanke eines geprtiften Taktsignals Xc(t) mit HJIfe eines Oszilloskops 
am Zeitpunkt des Nulldurchgangs aufgefangen, 

X«U)=A«cosi2rjrf„t4-9^ +Aip(t» (3.23) 

Dies bedeutet, da& nur Xc(t)r das die itSchste, durch dfe fotgende Gleichung (3.24) gegebene 
Phasenwinkelbedingung erfullt, gesammelt warden kann. 

2=tfat^ +8, + A(Mt,^) = ±2mn+^ ,3.24} 

Eine Dichtefunktion der Wahrscheinlichkeit, daB ein Abtastwert dem Nulkiurchgang einer 
steigenden Flanke entsprlcht, ist durch folgende Gleicliung (3.25) gegeben. (slehe z.B. Uteratur- 
hihweis c10.) 



Deshalb \st die zum zufafligen Abtasten eines geprOften Taktsignals zum Sammefn von Phasen- 
rauschen A^Mt^) von N Punkten benStigte Zeitdauer gegeben durch folgende Gleichung (3.26), 

a 

(2nAc)(NTo) (3.26) 

Das helfitr da nur Nulldurchgangs-Abtastwerte fur eine Jltterabschatzung verwendet warden 
kdnnen, ist im Vsrgleich zu einer Oblichen Messung wenigstens das (27cA^)-fache des PrOfzert- 
raumes erforderlich. 

Wie Rgur 26 zelgt, ist dfe Gr6fiG einer Menge von Phasenrauschwerten, die mit dem Nulfdurch- 
gangsverfahren abgetastet werdan kann, kletner als die gesainte Menge von Phasenrauschwer- 
ten. Deshalb ist ein Peak-to-Peak-Jitter J^,^ der abgeschatzt werden kann, kleiner oder gleich 

dem wahren Peak-to-Peak- Jitter Jpp, 
= max{AiMk)) - mln{A*(i)) 

Der gr6&te Nachteil das iMulldurahgangsverfahrens ist, daS die ZeitauflOsung der Pedodenmes- 
sung nicht unabhangig von der Periode eines gepruften Signals ausgewdhit werden kann. Die 
Zeitaufldsung dieses Verfahrens ist fastgeJegt durch die Penode des gepruften Signals, d.h. den 
Nulldurchgang. Figur 27 ist efn Diagramm, in dem die Nlulldurchgdnge der steigende Renken auf 
einer komplexen Ebene aufgetragen aind. Der Abtastwert beim NulkJurchgangsverfahren ist nur 
ein mit elnem Pfeil bezeichneter Punkt. und die Zahl der Abtastwate pro Periode kann nicht 
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eriidht werden. Wenn dem Nulldurchgang einer stelgenden Ranke eine Nummer n.- gegeben wird, 
mi&t das Nulldurchgangsverfahren eIne Phasondifferenz^ dia durch folgende Gleichung (3.28} 
gegebon ist* 

n,(2ii) <3.28) 

Eine mit dem Nulldurchgangsverfahren gemessene momentane Periode lauft also, wie in Figur 
2S{b) gezelgt^ auf eine unter Verwendung einer Stufenfunktion erhaltene grobe N^herung hinaus, 

1988 erfand David Chu einen Zeittntervallanalysator (slehe z.B. Ltteraturhinv\/eise c12 und c13}. 
Wenn in dem Zeitintervaltanaiysator ganzzahllge Werte rii der Nuildurchgange n,<27c) des gepruftan 
Signals gez^hlt werden, werden auch gleichzeitig die verstrichenen 2eitperioden gezahlt. Ivfit 
diesem Verfahren konnte die zeitliche Schwankung des Nultdurchganges mrt Bezug auf die 
verstrk:hene Zeftperiode aufgetragen werden. Au&erdem kann unter Verwendung von (t{, n,) etn 
Punkt zwiscKen gemessenen Datenwertan durch Spiine-Funktionen glatt interpoliert werden. Im 
Ergebnis wurde es so moglichf eine in hoherer Ordnung approximierte momentane Penode zu 
beobachten. Es soUte jedoch beachtet werden, da^ auch David Chu's Z^tintervallanatysator auf 
der NuUdurchgangsmessung des gepriiften Signals basiert. Die Interpolation durch Spltno- 
Funktionen macht es zwar einfacher, die phystkalische Bedeutung zu verstehen, Tatsache ist 
jedoch, daQ nur der Grad der NSherung einer momentanen Periode erhdht ist. Das liegt daran, 
dafi die zwischen den Nulldurchgangen vorliegenden Daten immer noch nicht gemessen sind. Das 
hei&t, auch der Zeitlntervailanalysator kann die Begrenzungen des Nulldurchgangsverfahrens nicht 
Qberschreften, Ein magllches Verfahren zum Interpotieren der momentanen Daten wird spSter 
diskutierti 

Ais ndchstes wird ein Verfahren zum Messen eines Jitter Im Frequenzbereich beschrieben. 

Ein RMS-Jrtter J^ms eines Taktsignals wird Im Frequenzbereich gemessen. Zum Beispiel wird bei 
der Datenkommunikation eine Abweichung von einem idealen Zeitpunkt ais RMS-Jitter 

JftMs zum 

Problem. Wie in Rgur Bib gezeigt, wo ein jitterfreies Hechteckwellenslgnal eine durch eine 
gestrichelte Linie dargesteltte Wellenform hat, fluktuiert die Anstiegszeit einer jittemden Wellen- 
form. In diesem Fall wird eine Abweichungsbreite eines tatsdchllchen Anstiegspunktes (durchge- 
zogene Lintel von ernem normalen Anstiegspunkt (gestnchefte Linie) ais Rl^S-Jitter J^ms erhaiten. 
Figuren 28 und 29 zeigen ein Beispiel von mrt H\\fe eines Spektrumanalysators bzw. eines einan 
Spektrumanalysator verwendenden MeBsystems gemessenem RMS-Jitter. Ein in Prufung 
befindliches Taktsignal wird in einen Phasendetektor als Raferenzfrequenz eingegeben. In diesem 
Fall bitden dar Phasendetektor und der Signalgenerator eine phasengekoppelte Schleife. Ein 
Phasendifferenzsignal zwischen dem vom Phasendetektor erfa^ten in PrOfung bafindlichen 
Taktsignals und dem Signal vom Signalgenerator wird in den Spektrumanalysator eingegeben, um 
eine Phasenrauschspektrum-Olchtefunkti'on zu beobachten. Die Riche unter der in Rgur 26 
gezeigten Phasenrauschspektrumskurve entspricht dem RMS-Jitter J(^. Die Frequenzachse 
drOckt die Frequenzabweichungen von darTaktfrequenz aus. Das heifit. Null (0) Hz entspricht der 
Taktfrequenz. 
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Ein Phasendffferenzsignal A<p{t) zwischen dem in Prufung beflndlichen Taktslgnal X^W, gegeben 
durch die Glelchung (3.23), und ainem Referenzsignal, gegeben dutch die folgsnde Gleichung 
(3.29), wird vom Phasendetektor ausgegeben. 

x„,<t) = Acos(2 fet+ ) |3.29> 

Da zu diesem Zeitpunkt das Referenzsignal, das an eine in Prufung beffndliche Phasenkoppel- 
schleifenschaftung (PLL-Schaftung) angelegt wird^ eine konstante Pedode hat, entspricht das 
Phasendifferenzsignal A(pU) einsr Phase nrausch- We llenform. Wenn das Ober einen endlichen 
Zeitraum T beobachteta Phasendifferenzsignal A<p{t) in den Frequenzbereich transfoimiert wird, 
kann eine spektrale Leistungsdichtofunkt'on des Phasenrauschens 6^,^(1) erhaften warden. 

SM(0=j;AMt)e-'*dt (3,30) 

Nach Parsevals Theorem ist der Mittetwert der Quadrate der Phasenratisch-Wellenfomn durch 
folgende Gletchung (3.32) gegeben. (siehe z.B, Lfteraturhinwete c14). 

ElA*Ht)l - lim Y j; A4>^(t>lt = j;G^(f)df (3.32) 

Es ist somit zu verstehen, da6 durch Messen einer Summe des Leistungsspektritms ein Mittet- 
wert der Quadrate einer Phasanrausch-WeUenform abgeschatzt werden kann. Die positive 
Quadratwurzei aus dem MIttelwert der Quadrate (d.h., ein Effektivwert) wird als RMS-Jitter Jr^s 
bezeichnet* 



f3.33) 

Wenn der Mhtelwert Null 1st, 1st der Mittlwert der Quadrate 3quivalent zu einer Varlanz, und der 
RMS-Jitter Ist gleich der Standardabweichung. 

Wie In Figur 28 gezeigt, kann J,^^ durch eina Summe von G^^lf) in der N^he der Taktfrequenz 
genau approximiert werden (siehe z.B, Referenzitteraturhinweis c15). Tatsachlich Ist in Gl. (3.33) 
der obere Grenzwert f^Ax der zu summierenden Frequenz von G^«(f) gleich (2fo-s). Wenn 
namlich G^i^Cf) uber einen breiteren Frequenzbereich als die Taktfrequenz summlert wird, 
werden die Harmonlschen der Taktfrequenz in Jrms einbezbgen. 

Fur eme Messung des RMS-Jitters im Frequen^bereich wird ein F'hasendetektor, ein Signalgenera- 
tor mit geringem Phasenrauschen und ein Spaktmmanalysator ben5tigt. Wla anhand von Gl. 
(3.33) und Fig. 28 zu verstehen ist, wird ein Phasenrausch-Spektmm durch Frequenz-^Abfahren 
eines niedrigen Frequenzbereichs gemessen. Aus diesem Grund erfordert das Mef&verfahren eine 
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Meazaitperiode von ca. lO Minuten und ist nicht auf die PrOfung efnes Mfkroproressors anwend- 
bar. Aul&erdem kann bei der Messung eines RMS- Jitters im Zeitbereich ein Peak-to-Peak- Jitter 
nicht abgeschdtzt warden^ weif die Phaseninformation verlorengegangen ist. 

Wie oben baschrioben, wird beim herkommlichen Verfahren zum Messen eines Jitters ein Peak- 
to-Peak-Jrtter im Zeftbereich mit Hiffa eines Oszilloskops gemessen. Da$ Grundverfahren zum 
Messen eines Jitters im Zertberetch tst das Nutldiff^chgangsverfahren. Der gr5Qte Nachteil dieses 
Verfahrens ist, dafS efne Zeitaufldsung einer Pertodenmessung nicht abhangig von dar Perrode 
des gepriiften Signals verfernert werden kann. Aus diesem Gaind wurde ein Zeitintervallanaiysa- 
tor zum gteichzeitigen Z3hlen der ganzzahligen Werte n, der Nulldurchgdnge des geprl^en Signals 
n«{27c) und der verstrichenen Zettperioden t, erfundan. Die zwischen den Nulldurchgangen 
varhandenen Daten kfinnen jedoch nicht gemessen werden. Der Zehintervailanaiysator kann also 
auch nfchtdia BeschrSnkung des Nulldurchgangsverfahren uberwinden. 

Andererseits wird ein RMS-Jitter im Frequenzberelch mit einem Spektrumanalysator gemessen. 
Da die Phasentnformation verlorengegangen ist, kann ein Peak-to -Peak- Jitter nicht abgeschdtzt 
werden. 

AuJ^erdem erfordert sowohl das Messen eines Jitters im Zeitbereich als auch das Massen eines 
RMS-Jitters im Frequenzbereich eine MeBzeit von ca. 10 Minuten. Bei einer Prufung eines VLSI 
ist jedem Prafgegenstand eine PrOfzeit von etwa nur ca. 100 ms zugeteilt. Deshaib ist ein ernster 
Nachteil des herkommlichen Verfahrens zum Messen eines Jiners, das die Methode nicht auf die 
Prufung eines VLSI in dessen HerstellLmssprozeS anwendbar ist« 

Die Taktfrequenz eines Mikrocomputers hat sich mit einer Geschwlndiglceit von dem 2,5-fachen 
pro 5 Jahre zu hoheren Frequenzen hin vertagert. Deshalb kann der Taktjitter eines Mikroprpzes- 
sors nicht gemessen v^erden, sofern das Verfahren zum Messen eines Tak^itters nicht mit Bezug 
auf die Mefizeitaufldsung skalierbar ist. Hsrkdmmlichervy/eise ist ein Peak-to-Peak -Jitter im 
Zeitbereich unter Verwendung eines Oszilloskops oder eines Zeltlntervallanalysators gemessen 
worden. Um einen Peak-to-Peak-Jitter eines Taktsignats mit einer hfiheren Frequenz mit diesen 
Meavorrk:htungen zu messen, ist es notwendig, d[e ;u>tastrate (die Zahl der Abtastwerte pro 
Sekunde) zu erhdhen oder das Abtastintervall zu verkteinem. Das heiBt, diase Hardwareger^te 
mOssen wenigstens atle 5 Jahre entwickelt werden. 

Probleme belm Messen des Jitters einer CD oder DVD werden beschrieben. Bei einer CD oder 
DVD wird ein Lichtstrahl auf eine Ratte fokussiert, und von einem Pit zurOckkehrendes raf lektler- 
tes Licht wfrd von einem optischen Aufnehmer erfaQt und dann wird das erfa&te Licht in ein 
Hochfrequenzsignal (ein eiektrisches Signal) durch eine Fotodiode umgewandelt. Der Pit auf der 
Platte ist gerfngfOglg fn L^genrichtung gestreckt oder verkunrt. Dadurch werden Anstisgs- und 
Abfallmerfcmale (Tastverhaitnis) des Hochfrequenzsignais asymmetrlsch. Wenn mit Hiife eines 
Oszilloskops ein Augenmuster des HF-Sfgnals beobachtet wird, ist sein MIttelpunkt entlang der Y- 
Achse verschoben. Um ernen Jitter der Ptatte zu bewerten, mOssen die steigandQ Flanke und die 
fallende Ranke des Hochfrequenzsignals unterschieden werden konnen. Bei der Messung eines 
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RMS-Jrtters unter Verwendung ernes Spektrumanalysators kdnnen die steigende und die fallende 
Flanke des Hochfrequenzsignals nicht unterschieden warden. 

AuGerdem hat, wre oben gesagt, die Taktfrequenz eines Mikrocomputers mit einer Geschwfndtg- 
keit sleich dem 2,5-fachen pro 5 Jahre zugenommdn. Uiti einen Peak-to-Peak-Jitter elnes 
Taktsignals m'rt einer hfiheren Frequenz zu messen, muft ein Ap-Wandler zum Eingeben in ein 
digitales Oszilloskop mit hOhsrer Geschwindigkelt entsprechend der hdheren Geschwtndigkeit des 
Taktsignals arbeiten und eine Auf losung von acht Bits oder mehr haben. 

KURZBESCHREIBUNG DER ERFINDUNG 

Eine Aufgabe der vorliegenden Erfindung 1st, eine Vorrichtung und ein Verfahren zum Messen 
eines Jitters zu schaffen, mit denen ein Peak-to-Peak-Jitter oder RMS-J/tter in einer kurzen 
PrCkfzeit von ca. 100 ms oder aiinlich gemessen werden kann. 

Eine andere Aufgabe der vorliegenden Erfindung ist, eine Vorrichtung und ein Verfahren zum 
Messen elnes Jitters zu schaffen, bel denen a us der herkdmmlichen RIMS-Jittermessung oder der 
herkdmmlichen Peak-to-Peak-Jittermessung erhattene Oaten verwendat werden kdnnen. 

Eine weitere Aufgabe der vorliegenden Erfindung ist eine skalierbare Vorrichtung und ein 
skalierbares Verfahren zum l\Aesssn eines Jitters anzugeben* 

Noch eine Aufgabe der vorliegenden Erfindung ist, ein Verfahren und eine Vorrichturig zum 
Messen eines Jitters zu schaffen, die einsTi Peak-to-Peak-J!tter und/oder efnen Rl^S-Jltter messen 
kdnnen, der jewefls einer steigenden oder einer fallenden Flanke einer Walienform entspricht. 

Noch eine weitere Aufgabe der vorliegenden Erfindung ist, eine Vorrichtung zum Messen elnes 
Jitters anzugeben, die kelnsn AD-WandJer benQtigt. 

Noch eine Aufgabe der vorliegenden Erfindung ist, eine Vorrichtung zum Messen eines Jitters 
anzugeben, die mit einem Verfahren zum Messen eines Peak-to-Peak- Jitters nach einem her- 
kdmmlichen Nulldurchgangsverfahren wie in Rgur 24 gezeigt und/oder elnem Verfahren zum 
Messen eines RMS-Jitters nach einem Jn Figur 29 gezeigten Phasenerfassungsverfahren kompati- 
bel ist» 

Noch eine Aufgabe der Erfindung ist^ eine Vorrichtung anzugeben, dia einen Zyklus^zu-Zykhis- 
Jltter messen kann. 

Noch eine andere Aufgabe der vorliegenden ErRndung ist, eine Vorrichtung zum Messen eines 
Jitters anzugeben, die ein Histogramm des Jitters messen kann. 



fih in- finoE 100 80 443 Tt 

ADVANTEST CORPORATION -23- AO/701 20 WO DE 



OFFENBARUNG OER ERRNDUNG 

Urn die obigen Aufgaben zu losen. wird gemSa einem Aspekt der voriiogenden ErfindunQ eine 
Vomchtung zum Messen eines Jitters angageben. bei der aine Taktweltenfqrm X^it) mit Hilfe von 
analytischen Signaltransformationsmittein in ein komplexes analytisches Signal umgeformt wird, 
um mft Hilfe (inearer Phasenentfernungsmfttel einen variabfen Term, der durch Beseitigen linearer 
Phase aus einer momentanen Phase dieses analytischen Signals erhalten wird, d.h. eIne Phasen- 
rauscfi-Wellenform A<p(t) zu erhalten, und ein Jitter der Taktwellenform wird aus dieser Phasen- 
rausch'Wellenform durch Jittererfassungsmittel erhalten. 

GemSa einenn anderen Aspekt der voriiegenden Erfindung wird ein Verfahren zum Messen aines 
Jitters angegeben, welches folgende Schritte umfa&t: Umwandeln einer Taktwellenform X^lt) in 
ein komplexes analytisches Signal; Abschatzen eines varlablen Terms, der durch Entfernen einer 
llnearen Phase aus einer momentanen Phase dieses analytischen Signals erhalten wird, d,h. einer 
Phasenrausch-Wellenf orm A<^{t); und Erhalten eines Jitters aus der Phasenrausch-Wellenform. 

Ein RMS-Jitter wird aus der Phasenrausch-Wellenform erhalten. ZusStzlich wird die Phasen- 
rausch-Wellenform in der NShe eines Nultdurchgangspunktes des Realteils eines analytischen 
Signals abgetastet, und eine differentieSle bzw. Wellenform bzw. Drfferenzweflenform der Abtast- 
Phasenrausch-Wellenform wird berechnet um einen Peak-to- Peak-Jitter aus der dtfferentiellen 
Phasenrausch-Wellenform zu erhalten. 

Es werden eine skallerbare Vomchtung und ein skalierbares Verfahren zum Messen eines Jitters 
angegeben. die so aufgebaut sind, da& die Taktwellenform durch einen Frequenzteiler frequenz- 
geteilt wird und anschlie&end die frequenzgeteilte Taktwellenform in ein analytisches Signal 
umgeformt wird. 

Gemci& efnem anderen Aspekt der voriiegenden Erfindung wird die Taktwellertform mit einer 
analogen Referenzgrdfie durch einen Komparator verglichen, und ein Ausgabesignal des Kompara- 
tors wird in ein analytisches Signal umgeformt. 



KURZE BESCHREIBUNG DER ZEICHNUNGEN 

Rgur 1 ist ein Diagramm, das eine Beziehung zwischen einer Taktperiode eines Mlkrocompu- 
ters und einem RMS- Jitter zeigt; 

FIgur 2 ist ein Diagramm, das einen Pentium-Prozessor und seine On-Chlp-Takttreiberschaltung 
zefgt; 

Rgur 3 ist ein Diagramm, das Vergleiche zwischen einem PLL eines Computersystems und 
einer PLL efnes Kommunikationssystems zeigt; 



Rgur 4 



ist ein Diagramm, das grundlegende Konfigurationen einer PLL-Schaltung zeigt; 
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Fiflur S ist ein Blockdiagramnrtr das ein Beispiel fOr einen Phiase-Frequenz-DetelctDr zeigt; 
Figur 6 ist ein ZustandsQbergangsdiagrafnm des Phase-Frequenz-Detektors; 

s 

Rgur 7 zelgt die Betrfebswellenformen des Phas9-Frequenz-Detektors wenn ein Frequenzfehler 
negativ rst: 

Figur 8(a) ist ein Diagramm, das elne Ladungspufnpschaltung zeigt, und Rgur 8(b1 Ist ein 
ID Diagramm, das eine Qezrehung zwischen einem Schaitersteuersignal und einem Ausga- 

bestrom der Ladungspumpschaltung zeigt; 

Figur 9(a) Ist ein Diagramm, das eine Schleffenftlterschaltung zeigt und Figur 9(b} Ist ein 
Diagramm, das eine Beziehung zwisctien einem in die Schaltung aus Figur 9(a} einge- 
15 gebenen konstanten Strom und einer Ausgabesteuerspannung zeigt; 

Rgur 10 ist ein Schattungsdiagrainin, das ein passives Weichtastfilter zeigt; 

Rgur 1 1 zeigt ein Beispiel einer VCO-Schaltung; 

Rgur 1 2 zeigt ein Beispiel fOr den Jitter eines Taktes; 

Rgur 13 ist ein Diagramm zur Eriauterung eines Verfahrens zum Messen eines Jitters; 

S5 Rgur 14 ist ein Diagramm, das ein Spektrum eines Ausgabeslgnals eines idealen Osziilators 
zeigt; 

Rgur 15 1st ein Diagramm, das eine durch Phasenrauschen verursachte Schwankung des 
Nulldurchgangs zeigt; 

30 

Rgur 1 6 ist ein Diagramm, das eine durch Phasenrauschen verursachte Streuung eines 
Spektrums zeigt; 

Figur 17 ist ein Blockdiagramm, das eine VCO-Schaltung zeigt, bei der Rauschen am Eingabe- 
35 ende hinzugefOgt wird; 

Rgur 18 ist ein Bfockdiagramm, das eine andere VCO-Schaitung zetgt, die zu der VCO-Schal- 
tung, bai der Rauschen am EIngabeende hinzugefOgt wird,. Squivatent ist; 

40 Rgur 1 9 ist ein Blockdiagramm, das eine VCO-Schaltung mit rntemem Phasenrauschen zeigt; 

Rgur 20 ist ein Blockdiagramm, das eine PLL-Schaltung zeigt, die einen Jitter simuliert; 

Rgur 21 ist ein Diagramm, das eine Ideate Takt-Wellenform zeigt; 
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Figur 22 ist ein Wellenformdiagramm^ das eine Taltt-Wellenforni und deren Hitbert-transformcer- 
tes Ergebnis zeigt; 

Figur 23 ist ein Diagramm, das ein Beispiel fur einen gemesssnen Peak-to-Pealc-Jitter im 
Zeitbereich zeigt; 

Figur 24 ist ein typisches Modelldiagramm, das ein MeBsystem filr einen Peak-to-Peak-Jitter 
zeigt; 

Rgur 25(a)ist ein Diagramm, das Nulldurchgangspunkte eines Taktsignals zeigt, und Rgur 25(b) 
ist ein Dlagranrtm, das momemane Penoden dieser Nulldurchgangspunkte zeigt; 

Rgur 26 ist ein Diagramm, das eine Menge von Phasenrauschwerten und eine Menge von 
Ptiasenrauschwerten, die durch ein Nulldurchgangsverfahren abgetastet werden kdn- 
nen, zeigt; 

Figur 27 ist ein Diagramm* das den Nulldurchgang in einer komplexen Ebene zeigt; 

Rgur 28 ist ein Weilenformdiagramin^ das ein gemessenes Beispiel fur einen RMS- Jitter im 
Frequenzbereich z^gt; 

Rgur 29 ist etn typisches Modelldiagramm, das ein Meftsystem fur einen RMS-Jitter zeigt; 

Rgur 30(a}ist ein Dlagramm, das eine funktionelle Kcnstruktion zeigt, durch die ein Beafteil eines 
zufallig phasenmodulierten Signals extrahiert wird, und figur 30(b) ist etn Dlagramm, 
das eine funktionelle Konstruktion zeigt, durch die ein zufSilig phasenmoduNertes Signal 
als analytisches Signal extrahiert v^rd; 

Rgur 31 ist ein Dlagrannm^ das etna Schwingungswetlenform eines VCO als analytisches Signal 
zeigt; 

Rgur 32 ist ein Blockdiagramrrir das eine erste Ausgestaltung einer Von'lchtung zum Messen 
eines Jitters gemaH^ der vortiegenden Erf induing zeigt; 

Figur 33 ist ein Diagramm. das ein konstantfrequentes Signal zum Messen eines Jitters zeigt; 

Figur 34 ist ein typisches Modetldiagramm, das ein Jitter-Mefisystem zeigt, bei dem eine 
Vorrichtung zum Messen eines Jitters gema& der vorliegenden Erfindung verwendet 
wrrd; 



Rgur 35(a)ist ein DiagFamm^ das einen )-lilbert-Paar-Generatar zeigt; Rgur 35(b) ist ein DiagFamm, 
das eine Eingabe-Wellenform des Hilbert-Paar-Generators zeigt, und Figur 35(c) ist ein 
Diagramm, das eina Ausgabewallenfomn des Hilbert-Paar-Generators zeigt; 
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Flgur 3G(a)ist ein Diagramm, das eine Taktwellenform zaigt, Rgur 36(b) ist ein Dtagramm, das ein 
durch Anwenden von FFT auf die Taktwellonform aus Rgur 36(a) erhaltenes Spektnim 
zeigtr Rgur 36(c) ist ein DIagramm, das ein durch BandpaQfitterung des Spektrums aus 
Figur 36(b) erhaltenes Spektrum zaigt« und Rgur 3e(d) ist ein WeDenfbrmdlagramm, 
das eine durch Anwenden von inverser FFT auf das Spektrum von Flgur 36{c) erhal- 
tene Wellenform zeigt; 

Rgur 37(a)das ein Bngabeslgnal sines Momentanphasen-Abschdtzens zeigt, Rgur 37(b) ist ein 



Diagramm, das eine momentane Phase zelqx, Figur 37(c) ist ein Diagramm, das eine 
ausgepackte Phase zeigt, und Figur 37(d) ist ein Diagramm, das den Mamentanphasen- 
Abschdtzer zaigt; 



Figur 3a(a)ist ein Diagramm, das eine Bngabephase <p(t) eines Unearphasen-Bntfemers zeigt, 
Rgur 38(b) ist sin Diagramm, das eine Ausgalse A9(t) des Linearphasen-£ntferner$ 
zeigt und Rgur 33(c) ist ein Diagramm, das den Linearphasen-Entfemer zeigt; 

Figur 39(a)lst ein Diagramm, das eine Eingabetdktwellenfonnn zelgt, Figur 39(b} ist ein Diagramm, 
das eine Ausgabe des Acp(t)-Verfahrens zeigt, und Figur 3d(c) ist ein Diagramm, das 
eine Ausgabeperlode des Nulldurchgangsverfahrens zaigt; 

Rgur 40(a)zergt eine Vorrichtung zum Messen eines Jitters, bei der ein Quadraturmoduiat ions- 



signal in einem MItteJ zum Umformen des analytischen Signals verwendat wird, und 
Rgur -40(b) ist ein Blockdiagramm, das eine Vomchtung zum Messen eines Jitters 
zeigt, in der ein Heterodyn-System in deren Eingabestufe verwrendet wird; 



Figur 41 ist ein Diagramm, das Unterschlede zvt/ischen einem Abtastverfahren beim Nultdurch- 
gangsverfahren und einem Abtastverfahren beim erflndungsgemaBen Verfahren zeigt; 

Rgur 42(a]ist ein Diagramm, das das Grundwellenspektrum zeigt, und Rgur 42(b) ist ein 
Diagramm, das eine Taktwellenform des Gnjndwellenspektrums zeigt; 

Rgur 43(a)i5t oin Dtagramm, das e!n Teilsummenspektfum bis zur 1 3. Hamnonlschen zeigt, und 
Figur 43(b) ist ein Diagramm, das eine Taktwellenform das Teitsummenspektrum bis 
zur 1 3. Harmonischen zeigt; 

Rgur 44(alist ein Diagramm, das einen relativen Periodenfehler zeigt, der aus einer bis zu einer 



bestimmten Ordnung von Harmonischen wiederhergestellten Wellenform abgaschatzt 
ist, und Rgur 44(b) ist ein Diagramm, das einen' relativen Fehler eines Effektiv-vy^ertes 
zeigt, der bus efner wiederhergestellten Wellenform als Effektfv-Wert der urspriingK- 
Chen Taktwellenform bis zu einer bestimmten Ordnung von tHarmonischen abgeschdtzt 
ist; 



Rgur 45 ist ein Diagramm, das Parameter eines MOSFET zeigt; 
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Rgur 46 ist ein Blockdiagramm, das etna Jitterfreie PLL;Schaltung zeigt; 

Rgur 47(a)ist ein Diagramm, das eine Wellenform am Eingang eines VCO in der jitterfreien PLL- 
Schdltung zeigt, und Rgur 47(b} fst efn Dfagramm, das eine Walfenform am Ausgang 
des VCO in der jitterfreien PLL-Schaltung zeigt; 

Rgur 48(a)ist ein Diagramm, das eine Ausgabewellenform eines VCO in der jitterfreien PLL- 
Schaltung zeigt, und Rgur 48<b) ist ein Diagramm, das eine Phasenrausch-Welienfomn 
des VCO der Jitterfreien PLl-Schaitung zeigt; 

Rgur 49 (a) ist ein Diagramm, das eine momenta ne Periode eines Phasenrauscliens der ptterfreien 
PLL-Schattung zeigt, und F^ur 49(b> ist ein Diagramm, das eine Wellenform des Pha- 
senrauschens der jitterfreien PLL-Schaltung zeigt; 

Rgur 50 ist ein Blockdiagramm, das eine jtttertiehaftete PLL-Schaltung zeigt; 

Rgur 51(a)ist ein Diagramm, das eine Wellenform am Eingang eines VCO der jrtterbehafteten PLL- 
Schaltung zeigt, und Figur 51 <b) ist ein Diagramm, das eine Wellenform am Ausgang 
des VCO der jltterbehafteten PLL-Schattung zeigt; 

Rgur 52(a)ist ein Diagramm, das eine Ausgabewellenform eines VCO in der Jltterbehafteten PLL- 
Schaltung zeigt, und Rgur 52(b| ist ein Diagramm, das eine Phasenrausch-Wellenform 
der AusgabewelJenfonm des VCO in der Jltterbehafteten PLL-Schaltung zeigt; 

Figur 53|a}ist ein Diagramm, das eine momentane Periode eines Ptiasenrauschens der jltterbehaf- 
teten PLL-Schaltung zeigt, and Figur 53(b) ist ein Diagramm, das eine Wellenform des 
Phasanrauschens der Jitterbahafteten PLL-Schaltung zeigt; 

Rgur 54(a)ist ein Diagramm, das einen durch ein Spektralverfahren abgeschatzten HMS- Jitter 
zeigt, und Rgur 54(b) ist ein Diagramm. das A(p(t), abgeschatzt durch ein Verfahren zur 
Phasenrausch-Wellenform-Abschatzung, zeigt; 

Figur 55 fst ein Diagramrn zum Verglaichen von SchStzwertan des RMS-Jrtters; 

Rgur 56(a)ist ein Diagramm, das einen durch das Nulidurchgangsverfahren abgeschatzten Peak- 
to-Peak- Jitter zeigt, und Rgur 56(b) ist ein Diagramm, das eine durch das Phasen- 
rausch-Wellenform-Abschatzverfahren abgeschatzten Pea k-to-Peak- Jitter zeigt; 

Rgur 57 ist ein Diagramm zum Vergieich von Schatzwerten des Peak-to-Peak-Jitters; 



Rgur 58(a)ist ein Diagramm, das ein Ergebnfs e^ier Messung der momentanen Pen'ode eines PCX- 
Taktes mit dem Nulldurchgangsverfahren zeigt, und Rgur 58(b) ist ein Wetlenformdia- 
gramm, das ein m'rt dem A9(t)-Verfahren abgeschatztes Phasenrauschen zeigt; 
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Figur 59 ist ein Diagramm zum Vergleichen von abgaschdtrten Werten des RMS-Jitters elnas 
frequenzgeteilten Taktes; 

Figur 60 ist ein Diagramm zum Vergleichen abgeschStzter Werte dea Peak-to-Peak-Jitters canes 
frequenzgeteilten Taktes; 

Figur €l(aHst ein Wellenformdiagrammr das ein Phasenrauschspektrum zelgt, wenn 3<r - 0,1 B V 
ist, und Rgur 6T (b) ist ein Wellenformdiagramm, das ein PKase^^ausc^5pektrum f Gr 3c7 
0,10 V zoigt; 

Figur 62 ist ein Weltenf ormdiagramm, das ein Beispiei fur ein HiB}ert-Paar zeigt; 

Figur 63 ist ein Welfenfarmdiagramm, das ein aruleres Beispiei fur ein Hilbert-Paar zeigt; 

Ffgur 64 Tst ein WeirenfonmdiagFamm zum Erfautem eines (Jnterschiedes zwischen Peak-to-Peak- 
Jittem; 

Rgur 65 ist ein Diagramm, in dem abgeschatzte Werte des Peak-to-Peak-Jitters aufgetragen 
sind; 

Figur 66(a)i5t ein Weilenformdiagramm, das eine VCO-Eingaba einer verzogerungsfehisrfreien 
PLL-Schaitung zeigt, und Rgur 66(b) Ist ein Weilenformdiagramm, das einen PLL-Takt 
einer ver^ogerungsfehlerfreien PLL-Sclialtung zeigt; 

Figur 87 ist ein Blockdiagramm, das ein spezifisches Beispiei fOr die MIttel zur Umformung des 
analytischen Signals 11 zeigt; 

Figur 66 ist ein Blockdiagramm, das jeweils spezifische Beispiele ernes Momentanphasen- 
Abschitzers 1 2 und eines Unearphasen-Entf erners 1 3 zeigt; 

Rgur 69 Ist ein Blockdiagramm, das ein anderes Beispiei fOr die MIttel zur Umformung des 
analytischen Signals 1 1 und ein Beispid fOr efne Vorrlcbtung zum Messen eines Jitters 
zeigt, zu der ein Spektralanalysetetl hinzugef ugt ist; 

Figur 70A ist ein Diagramm, das einen 1 /2-i^equenzteiler zeigt; 

Figur 70B ist ein Diagramm, das cine Eirgabeweflenform T und eine Ausgabewellenform Q des in 
Rgur 70A gezeigten Frequenzteilers zeigt; 



Rgur 71 ist ein Blockdiagramm, das eine Systemkonfigumtion zum Messen eines Jitters der 
frequenzgeteilten Taktwellenf onm mit einem Digltatoszflloskop zeigt; 
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Rgur 72 ist ein Diagramm, das eine Beziehung zwischen mit dem in FJgur 71 gezeigten System 
gemes$enen Peak-to-Peak-Jitter und der ZaW vort Frequenzteilungen N des Frequenz- 
teiJers zsigt; 



Figur 73 ist ein Dlagramm, das eine Beziehung zwischen einem mit dem fn Figur 71 gezeigten 
System gemesserten RMS-Jitter und der Zahl von Frequenzteilungen N des Frequenz- 
tellers zeigt; 



Figur 74 ist em Blockdiagramm, das eine Systemkonfiguration zum Messen eines Jitters der 
frequenzgeteilten TaktwelJenform unter Verwendung eines Acp-Bewerters zeigt; 

Rgur 75 ist ein Diagramm, das eine Beziehung zwischen einem mit dom in Figur 74 gezeigten 
System gemessenen Peak-to-Peak-Jitter und der Zahl von Frequenzteilungen N des 
Frequenzt'eifers zeigt; 



Figur 76 ist ein Diagramm, das eine Beziehung zwischen einem mit dem in Figur 74 gezeigten 
System gemessenen RMS-Jitter und der Zahl von Frequenzteilungen N des Frequenz- 
teilers zeigt; 

Rgur 77 ist ein Diagramm, das jeweilige Ergebnisse zeigt, wenn ein einer Sinuswelle Shnllches 
Taktsignal einem Analog-Digital-Wandler und einem Komparator zugefOhit vvird, wo 
Peak-to-Peak-Jitter gemessen warden; 

Rgur 78 ist ein Diagramm, das jeweilige Ergebnisse zeigt, wenn ein Taktsignal ahnlich einer 
Sinuswelle ainam Analog-Dighal-Wandtsr und einem Komparator zugefOhrt wird, wo 
RMS-Jttter gemessen werden; 

Rgur 79 ist ein Diagramm, das jeweilige Ergebnisse zeigt, wenn ein Taktsignal mit einer 
Rechteckwellengestalt etnem Analog-Digital-Wandler und einem Komparator zugefuhrt 
wird, wo Peak-to-Peak-Jitter gemessen werden; 



Rgur 80 ist ein Dtagramm, das jeweilige Ergebnisse zeigt, wenn ein Taktsignal mit einer 
Rechteckwellengosta/t einem Anatog-Dfgital-Wandler und einem Komparator zugefuhrt 
wird, wo RMS-Jitter gemessen werden. 

Rgur 81a ist ein Diagramm^ das einen Jitter einer relativen Nulldurchgangszeit zeigt, und Figur 
81 b Ist ein DEagramm, das einen Jitter gegen eine Idealzeit zeigt; 



Rgur 82 ist ein Blockdiagramm, das eine funktloneile Konfiguration einer Ausgestaltung zeigt, 
bei der die vorliegende Erfrndung auf die Messung eines Peak-to-Peak-Jitters angewen- 
det wird; 
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Rgur 83 ist eln Dragramm, das angenaherte UuHdurchgangspunkte, Abtastweite der Phasen- 
rausch-WeHenform und ihre Differenzen bei der in Rgur 82 gezeigten Ausgestaltung 
2eigt; 

Rgur 84 ist ein Dtagramm, das eine Konfiguration etnes Experimentes einar Peak-to-Peak- 
JlttemiBssung mit Hilfe eines herkdmmlichen Zeitirtter^allanalysators zeigt; 

Rgur 85 ist ein Dlagramrn, das eine Konfiguration eInes Experimentes einer Peak-to-Peak- 
Jlttermessung unter Verwendung der in Figur 82 gezeigten Ausgestaltung zeigt; 

Ftgur 86 ist ein Diagramm, das durch Peakwerte eines Jitters ein gemessenes experimentellas 
Ergebnis eines Peak-to-Peak-Jltters zeigt; 

Rgur 87 ist ein Diagramm. das anhand von Effektiv-Werten eines Jitters ein oxperimentelles 
Me&ergebnis eines Peak-to-Peak-Jltters zeigt; 

Rgur 88 ist ein Diagramm, das eine weltere Ausgestaltung der vortiegenden Erfindung zeigt; 

Rgur 89 ist ein Diagramm, das aniiand von Peakwerten eines Jitters ein experimenteUes 
Mel^rgebnis eines RlS^S-Jitters zeigt; 

Rgur SO 1st ein Diagramm^ das anhand von Effektrv-Werten eines Jitters ein experimenteUes 
Me&ergebnis eines RlV^S-Jitters zeigt; 

Rgur 91 ist ein Diagramm, das eine Ausgestaltung zeigt, bei der die vorliegende Erfindung auf 
die MeSsung eines Zyklus-zu-Zyklus- Jitters angewendet wird; 

Rgur 92 ist ein Diagramm, das ein experimentellos Mel&ergebnis eines Zyklus-zu-Zykfus-Jltt^s 
zeigt; 

Figur 93 ist ein Diagramm, das ein Histogramm von mit einer herkdmmlichen Vorriclitung 
gemessenem Stnuswellenjitter zergt; 

Rgur 94 Ist ein Diagramm, das ein Histogramm von mit der in Rgur 82 gezeigten Ausgestaltung 
gemessenem Sinuswelienjitter zeigt; 

Rgur 95 Ist ein Diagramm, das ein Histagramm der rrut der in Figur 68 gezeigten Ausgestaltung 
gemessenen Phasenrausch-Wellenform zeigt; 

Rgur 96 ist ein Diagramm, das efn l-iistogramm von mit der in Rgur 91 gezeigten Ausgestahung 
gemessenem Zyidus-zu-Zyklus-Jitter zeigt; 



Rgur 97 ist ein Diagramm, das ein (-ttstogramm von mit der herfcdmmiichen Vonichtung 
gemessenem zuf ailigem Jitter zeigt; 
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Figur 98 ist ein Diagramm, das ein Histogramm von mit der in Figur 82 gezeigten Ausgestaltung 
gemessenem zufafltgem Jitter zaigt; 

Figur 99a 1st ein Dlagramm, das eine Wellenform eines Raaiteiles eines analytischen Signals 
2eigt, Rgur d9b Ist ein Diagramnrir das eine Phasenrausch-Wetlenform und ihre Nuli- 
durchgangs^Abtastwerte zeigt, und Rgur 99c ist ein Diagramm, das einen Peak-to- 
Paak-Jrtter zeigt, der durch eine dtfferemielle Berechnung im Falle T.»T,n erhalten ist; 

Figur 10O ist ein Diagramm^ das sine Korrelation zwischen jedem fur die drfferentielle Berechnung 
bendtlgten Abtastzeitpunkt der Phasenrausch-Wellenform Aic(t) Im Falle Ta<T,^ seinen 
Abta^twert und einen Zeitpunkt zelgt, an dem der dtff erentielte Wert erhaiten wlrd; 

Figur 101a ist ein Diagramim, das eine Wellenform eines Realteiles eines analytischen Signals 
zeigt, Rgur 101b ist ein Diagramm, das eine Phase nrausch-Wellenform und ihre Null- 
durchgangs-Abtastwerte zeigt, und Rgur 101c ist ein Diagramm, das einen durch eine 
differentielle Berechnung im Fait T. = 1 und Tj„ - 1 7 erhaltenen Peak-to-Peak-Jitter zeigt; 

Rgur 102a ist ein Diagramm^ das einen Im Fall T^^Tj^fOr einen Sinuswellenjitter erhaltenen Paak- 
to-Peak-Jitter z^gt, und Rgur 102b ist ein Diagramm, das einen im Fall T.— 1 und 
Ti„ =^ 1 7 f Qr einen Sinuswellenjitter erhaltenen Peak-to-Feak-Jttter zeigt; 

Figur 1 03a ist ein Diagramm, das eine Konftguration zur Durchfuhrung einer gewdhnlichen AD- 
Wandlung zeigt, und Rgur 1 03b ist ein Diagramm, das eine IConfiguration zur Durch- 
fuhrung einer AD-Wandlung durch ein Undersampling-Verfahren zeigt; 

Figur 104a ist ein Diagramm. das eine Wellenform einer Folge von Abtastwerten zeigt, wenn ein 
Eingabe^gnal wie Cblich im Hochfrequenzzustand abgetastet wird, und Rgur 104b ist 
ein Diagramm, das eine Wellenform einer Folge von Abtastwerten zeigt, wenn ein Ein- 
gabesignal mit dem Undersampling-Verfahren abgetastet wird; und 

Rgur 1 05a ist ein Diagramm, das ein Spaktrum der in Rgur 1 04a gezeigten Folge von Abtastwer- 
ten zeigt, und Rgur 105b Ist ein Diagramm, das ein Spektrum der in Rgur 104b ge- 
zeigten Folge von Abtastwerten zeigt. 



BESTE ARTEN. DIE ERFINDUNG AUSZUFOHREN 

Bei der Untersuchiing und Entwicklung einer PLt-Schaltung wird noch ein herkdmmliches 
Verfahren zum Messen eines Jitters benutzt, und die Kompatibititat zwischen Daten in einem 
Prufstadium und Daten in einem Entwicklungsstadium ist ein wichtiges Problem. Insbesondere 
um aina Entwurfs^nderung in kurzer Zert durchzufOhren und/oder einen Frozafi zu verbessem, urn 
eine Verbesserung der Produktion^usbaute zu realisieren, ist ein Prflfverfahren wichtig, das 
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PrQfergebnisse gemeinsam nutzen kann. Aus diesem Qesichtspunkt schafft die vorfiegende 
Erfindung ein Verfahren und eine Vorrichtung, die als ein Taktprufverf ahren vemunftig sind. 

Urn die KompatibilitSt mit einem RMS- Jitter zu erzfeten, muB die Gestalt eines Phasenrausch- 
3 Leistungsspelctrums fm Frequenzberoich aufrechterhalten werdan. Dies kann geldst werden durch 
Varwendung ernes bereits diskutierten analytischen Signals, Urn die Kompatibilitat mit efner Peak- 
toPeak-Jittarmessung zu gewahrlefstan, ist efn Varfahren zum Aufrechterhalten des NuKdurcrn 
ganges einer WeKenform erfordertfch. Wia bererts deutlich gszeigt^ enthdit die GmndwelJe einer 
Taktweffenform die NuKdurchgangsinformation des ur^rOnglichen Taktes aufrecht ("Mullgangs- 
w theorem"). Fur cine Messung eines Peak-to-Paak-Jitters ist es deshalb ausreichend„ einen 
Phasenwinket unter Verwendung nur der Grundwelle der Taktwellenform abzuschatzen, Zum 
Baispief die Gieichung (2.5.2) oder (3.23) entsprrcht dieser Gnmdwella. 

Aus der Gleichung {2.5.2) Oder (3.23) kann interpretieit warden, daB eine Phasenrausch- 
u Weilenfonm A<p(t) erne Phase einer der Taktfrequenz entsprechenden TrSgerwelle zufallig 
veranderr. Als ein Ergebnis dteser zufdUigen Phasenmodulation fluktuiert die Perioda der Trager- 
welle, und ein Jitter wird erzeugt. Etna tatsachUch beobachtbare GroBe ist* wie in Figur 30(a) 
gezeigt^ ledigllch der Realteil des zufallig phasenmodulierten Signals (siehe z.B. Uteraturhinweis 
c16). Wenn jedoch auch der ImagfnarteU glek^h^eitig beobachtet werden kdnnte, kdnnte der 
30 Phasenwinkel leicht erhaltan werden. Dieses Konzept entspricht der Auffassung der TaktweUerv 
form a!s das oben erwahnte analytisclte Signal. Rgur 30(b) zeigt etn Blockdiagrammi wo die 
Taktwellenform als analyttsches Signal angesehen wird, Wenn das Innere der PLL-Schaltung 
betrachtet wird, wie in Rgur 31 gezaigt, kdnnte eine Sdiwingungswellenform eines spannungs- 
gesteuerten Osziltators (VCO) als das analytische Signal behandelt werden. 

25 

In diesem Fall modufiert Aq>(t) zufallig die Phase der TaktweMenform. Etn Ziel der voritegenden 
Erfindung ist deshalb, ein Verfahren zum Ableiten von A(p{t) von der Tabellenform zu schaffen. 
Figur 32 zeigt ein Blockdiagramm einer ersten Ausgestaltung einer Von-ichtung zum Messen eines 
Jitters gemSB der vorliegenden Erfindung. Zum Beispiel wird eine analoge Taktwellenform von 

30 einer in PrQfung befindlichen PLL-Schaltung 17 in ein digitales Taktslgnal durch einen Analog- 
DIgital-Wandler ADC umgesetzt, und das dlgitafe Takl^lgnal wird einem Hilbert-Paar-Generator 
zugefuhrt, der als Mittel 1 1 zum Umformen des analytischen Signals wirlct, durch das das digitate 
Taktsignal in ein komplexes anatytlsches Signal umgeformt wird. Mit Bezug auf dieses analYti- 
sche Signal wird eine momentane Phasa des analytischen Signals durch einen Momentanphasen- 

3$ AbschSitzer 12 abgeschStzt. Eine Uneare Phase wird von der Momentanphase durch ein Linear- 
phase-Entfernungsmittel 13 entfernt, um einen variablen Anteil der momentanen Phase, d.h, efne 
Phasenrausch-Wellenform, zu erhalten. En Peak-to-Peak-Jitter wird aus der Phasenrausch- 
Wellenform durch einen Peak-to-Peak-Detektor 14 erfaBt. Zus^tzltch wird ein RMS-Jitter aus der 
Phasenrausch-Wellenform durch einen RMS-Detektor 1 5 erfaBt. 

40 

Wie bereits oben erwahnt, wird ein Referenztaktsignal, das wefterhin streng eine konstante 
Periode einhdlt« der in PrQfung befindlichen PLL-Schattung zugeftihrt. Figur 33 zergt das Referenz- 
taktstgnaf. infolgedessen erzeugt die in PrOfung befindKche PUL-Schattung intern keinen Phasen* 
fehler« so daB nur ein durch einen VCO verursachter zuf§llrger Jitter auf der Taktwellenform 
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erscheint. Bne aufgenommene Taktwellenfonn wird in ern analytischss Signal umgeformt, und 
jhre momenrtane Phase wird afageschatzt, um einen Jitter basierend auf der Streuung gegenuber 
einer linearen Phasa abzuschatzsn. Figur 34 zeigt ein Jitter-Prufsystem, wo die voriiegende 
Erfindung angewendet wird, 

Jeder Block kann auch durch analoge Sigoalv^rarbeitung r&alisJert werden. In der vorliagenden 
Erfindung ist jeder Block jedach durch dfgitale Signalverarbeitung ausgefuhn. Digitale Signalver- 
arbeitung ist flexibier afs anatoge Signalvararbeitung, und ihra Geschwindigkeit und Genauigkelt 
konnen leicht entsprechend der Schaltungsausstattung ver^dert werden. Aus der gsgenwartigen 
Erfahrung der Erfinder bei dsr Entwicklung einer Rauschanalysevorrichtung fur ein FemsehbiVd- 
signal wird vermutet, da& die bendtlgte Zahl von Bits zur Quantisierung einar Taktwellenform 10 
Bits Oder mehr ware. 

Nun wird ein Algorithmus zum Messen ehies Jitters beschrieben, der bei der vorliegenden 
Erfindung verwendet wird. 

Etn Hilbert-Paar-GenBrator als in Figuren 32 und 35 gezeigtes Mittel 1 1 zum Umfbnmen eines 
analytischen Signals fonnt eine Taktwellenform Xc(t) in ein analytisches Signal 2^(t) urn. Nach 
Gleichung (3.6) ist das Hilbert-transformierte Ergebnis von Xc(t) gegeben durch folgende 
GJaichung i3,34)« 

x„(t) «H[x,(t)]=A^in{27rf,t + e, + A4i<t)» (3.34| 

Wann Xc(t] und-XQ(t) als Reattell und Jmagindrteil einer komplexen Zahl aufgefa&t werden, ist 
ein analytischds Signal durch die folgende Gleichung (3,35) gegeben. 

Zo(t)=x,(t)+jx,© 

=^ AcC0s{2«f«t + G, + A+|tJ)+i A,Bin(27cf^t+8^ + A<KtJ) (3.36) 

in diesem Fall ist es bevorzugt^ wie in Figur 35 gezeigt, daft die Taktwellenform XcU) durch das 
BandpaBfilter 21 a gef iihrt wird, um Hochf requenzkomponenten und eine Gtelch&tromkomponente 
zu beseitigen, und da& die Rlterausgak>e als Realteil des analytischen Signals ZcCt) genutzt wird, 
und da(& eine Ausgabe das Hilben-Transformators 21, die ein Ergebnis einer Hllbert-Transforma- 
tion der Filterausgabe ist, als ImaginSirtetl des analytischen Signals Zc(t) genutzt wird, Wenn die 
Grundwellenf requenz der Taktweilenform Xc(t) als fo angenommen wird, ist das Durchgangsband 
des RIters 21a ffl/2-1,5fo. AuSerdem gibt es einen Hilbert-Transformator 21, in dem ein Bandpafi- 
filter vorhanden ist. In diesem Fail wird die Taktwellenform Xc(t) dem Hilbert-Transformator 21 
zugefOhrt, so daft die Taktwellenform Xc<t) durch das interne BandpaG^filter gefuhrt wird, und 
anschllefiend w}rd die RIterausgaba Hllbert-trarisformlert, um als Imaginarteil verwendet zu 
werden. Die Taktwellenform Xc(t) hingegen wird durch das Bandpa&filter gefOhrt, um ais Realteil 
verwendet zu werden. 

Der folgende Algorithmus 3 ist eine Berechnungsprozedur, die das "Nullgangstheorem* (die 
Grundwelle einer Wellenfomn enthalt die IMuHdurchgangslnformatlon der ursprQnglichen Wellen- 
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form) nutzt. Das hei^t der AlgoHthmus 3 ist die Berechungsprozedur, die diesa Demonstration 
nutzt. Mit anderen Worten fomit der Algorithmus 3 nur die Grundwette elnor Taktweilenform in 
ein anaVytfsches Signal um. Rgur 36 |a) zeigt die ursprttngliche Taktwellenforvn, die eine Gestalt 
ahnlich einer Rechteckwelle hat. Genauer gesagt fuhrt dieses Mittel 1 1 zur Umformung ernes 
analytischen Signals, wie in Rgur 67 gezelgt« eine Fouriertransformation der Taktweilenform 
unter Verwendung des FFT-Teites 21 durch. Figur 36(b) zetgt ein zweiseltiges Leistungsspektrumr 
das das Er^ebnfs der Founertransformation rst. Dann werden die negattven Frequenzkomponenten 
durch da5 Bandpafifilter 22 abgeschnitten. Gleichzeitig wird, wio in FIgur 36(cJ gezeigt, nur die 
Grundwelle der Taktweilenform durch ein EtandpaQfiltsr 22 extrahiert. Das heiStr in diesem 
Schritt werden Hilbert-Transformation und BandpaBfiHenBig gleichzeitig durchgefOhrt. Wenn das 
in Fgur 36(c) gezeigte Spektrum durch ein fnvers-FFT-Teil 23 invers fburfertransformfert wfrd, 
wird ofn analydsches Signal erhalten. Da nur die Frequenzkomponenten in der Umgebung der 
Grundwelle durch die Bandpal^ilterung extrahiert werden, entspricht das m Figur 36(d) gezeigte 
anatytische Signal der Grundwelle der Taktweilenform, und Xc(t), dargestellt als durchgezogene 
LInie, ist eine Summe von Sinuswellen. 

Algorrthmus 3 (Prozedur zum Umformen einer realen Wellenform In ein analyttsches Signal von 
dessen Gnindwelle): 

1 . Durch schnelle Fouriertransformation wird Xc(t) In den Frequenzberelch transformiert; 

2. Negative Frequenzkomponenten werden auf Null beechnitten. Frequenzkomponenten In der 
Umgebung der Taktfrequenz warden durch eine Bandpafifilterung extrahiert, und andcre Fre- 
quenzkomponenten v^rden auf Null beachnrtten; 

3. Das Spektrum wird durch inverse schnelle Fouriertransformation in den Zertberelch transfor- 
miert. 

Ein Momentanphasen-Abschatzer 12 schatzt eine momentane Phase vonXc{t) unter Verwendung 
von Zc(t) ab. Das heiBt, folgende Gleichung (3.36.1) wini erhalten. 



Als nachstes wendet der Momentanphasen-Abechatzer 12 das cben erwShnte Phasenauspack- 
verfahren auf &{t) an, Wie in Rgur 68 gezeigt, umfaBt der Momentanphaserv-AbschStzer ndmfich 
einen IVIomentanphasBn-Bewertungsteil 24 zum AbschStzen einer momentanen Phase des 
analytischen Signals Zc(t) und ein Kontinuferlichphase-Umsetzungsteii 25 zum Anwenden eines 
Auspackver^hrens auf die abgeschdtzte momentane Phase 0(t), um eine kontinuierliche Phase 
e(t) zu erhalten. Als Ergebnis der kontinuierlichen Phasenumwandlung wird folgende Gleichung 
(3.36,2) erhalten. 



Flguren 37(b) und 37(c) zeigen eine momentane Phase bzw. eine ausgepackte Phase. Zusdtzlich 
schatzt ein Unearohasen-Entfernef 13 unter Verwendung des oben erw^hnten Uneartrendab- 
schatzungsverfahrens eine lineare Phase I27ifet+9J foasferend auf 8(t) mft einem Lrnearphase- 
Abschatzungsteil 26 ab, Wenn als nachstes durch ein Subtrahlerteil 27 die lineare Phase von 9(t) 



e(t)==l27rf„t + 0^+^(1)3 mod 271 



(3.36.1) 



Bit) = 2«f„t+Ge+A<Mt) 



(3.36.2) 
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entfemT wird, kann etn vartabler Term A9(t) der momentanen Phase, namiich eine durch die 
folgenda Gleichung (3.36.3} ausgedruckta Phasenrausch-Wetfenform ediahen warden. 

e(t) » AW (3.36.3> 

Figur 37{b) zelgt A<p(t). Der in der vorltegenden Erfindung verwandete Ji'tter^MeHalgorithmus kann 
glelchzeitig einen Peak-to-Peak-Jitter Jpp und afnen RMS-Jitter Jrm$ aDS A(p(t) durch den Peak-to- 
Peak-Detektor 14 und den RMS-Detektor 15 abschdtzen. Das heffit, die folgenden Gfeichungen 
(3.37) und (3,38) kdnnen erhatten warden. 

Jpp = niax(A4»{55))-m!n(A4»©) (3.37J 

-U^J^gA^'Ot) J3.38) 

Im folgenden wird das erfindungsgemafte Verfahren auch als A9(t)^Verfahren bezeichnet. 

AU nachstes wlrd das erfindungsgemafie Verfahren mit dem Nuildurchgangsverfahren ksgtsch 
verglichen. 

Zuerst wird gezeigt, dafi wenn nur eine steigende Ranke aines Signals {gleich dem Nulldurch- 
gang) abgetastet wird, das A^ttj-Verfahren dem Nuildurchgangsverfahren aquivatem ist. Wenn 
die Perioda das NuUdurchganges ausgedruckt wird als Tzgfto, wird eine Taktwellenform X^it) 
ausgedruckt durch die foJgende Glaiohung 13.39) 

x,(t) = A,sin^^tj (3,39) 

Unter Verwendung der Gfejchung (3.35) kann ain durch folgenda Gleichung (3.40) ausgedrilcktes 
anaiytisches Signal erhaiten werden. 

z.(t)=x.(t)+Jx.(t) 

-A,sin^-^tj-jA.cos|^:j^lLtj (3,40) 

Aua der Gleichung (3.10.3) vvird eine momantane Frequeriz von Zc(t) durch folgende Gleichung 
(3.41) erhalten. 



f M _ »(*) _ d8{0 ^ X.(t^(t)-x.(tk6) 



(3.41) 



Folglich kann f(t) wis folgt ausgedruckt werden. 
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(3.42) 



Das heiBt, wenn nur eine steigende Ranke eines Signals abgetastet wird, ist geze)gt, daB das 
A9(t)-Verfahren Equivalent zum Nulldurchgangsverfahren fst. 

Belm Nulldurchgangsverfahren kann die Zeitauflosung der Periodenmessung nicht willkurlich 
gewahit werden. Die Zeltduflosung dieses Verfahrens ist festgefegt durcfi den NuKdurchgang des 
gemessenen Signals. Belm Acp{t}-Verfahren hingegen kfinnen sowohl Zeitaufldsung als auch 
Phasenauflosung durch Erhohen der Zahl der Abtastwerte pro Fariodd verbesssrt warden. Figur 
39 zeigt elnen Vergleich zwischen den Daten des herkdmmllchen NulhJurchgangsverfahrens und 
den Daten des A(p(t}-'Verfahrens. Man erkennt, daB die Zeitauflosung auf der Zeitachse und die 
Phasenauflosung auf der Langsachse verbessert sfnd. 

Vergleichen wfr nun eine obere Grenze des Abtastlntervails des Aip{t)-Verfahren$ rnlt der des 
Nulldurchgangsverfahrens. Die obere Grenze des Abtasdntervalls des AqpfthVerfahrens kann aus 
den cben beschriehenen Bedingungen abgeleitet werden. Das herBt, um eine Fhasenauspackung 
eindeutig durcKzufOhren, muB eine Phasendtfferenz zwischen benachbarten analytischen SignaJen 
Zcft) kleiner als n sein. Damit ZcW diese Bedingung erf uHt mQssen wentgstens zwei Abtastwerte 
In glelchem Interval) innerhalb etner Periode abgetastet werden. Da z.B. f^ die durch Gle'tchung 
(3.23) gegebene Frequenz von XcW ist, ist die obere Grenze des Abtastlntervails 1/2fc. Anderer- 
setts Ist die obere Grenze des dquivalenten Abtestimervalls des Nulldurchgang&verfahrens 1/fc. 

Als nSchstes wird ein Abtastverfahren unter Verwendung von Quadraturmodulation beschrielien. 
Die Taktfrequerz eines Mikrocomputers hat aire 5 Jahre um einen Fafctor 2,5 zugenommen. 
Sofern das Verfahren zum Messen eines Jitters nicht bezdglich der MeBzeltaufldsung skaHerb^r 
ist kann der Taktjftter eines Mikrocomputers nicht gemessen werden. Ein Verfahren, um das 
Verfahren zum Messen eines Jitters skalierbar zu machen, ist die Quadraturmodulation. Wie aus 
Figuren 28 und 1 6 zu erkennen Ist, ist bei einer jitterbehafteten Taktwellenform ein Phasen- 
rausch-Spektrum um die Taktfraquenz als Mitterrfrequenz gestreut. Eine jitterbehaftete Taktwel- 
lenform ist also ein bandbreitenbegrenztes Signal. Aus diesem Grund ist es moglich, die untere 
Grenze der Abtastfrequenz zu reduzleren, fndem die Quadraturmodulation mit etnam TtefpaBfilter 
kombintert wird. 

Rgur 40(a) ist ein Blockdtagramm, das ainan Phasenabschatzer zum AbscHatzen von &<p(t) einer 
Taktwellenform unter Verwendung eines Quadratumiodulatlonssystems zeigt. Die Eingaba X^tO 
wird In einam komplexen Mischer gemdB fofgender Gleichung (3.43) muttipliziert. 



cos(27c(f„ + Af)t+e)+jsln^(f„ +Af)t+e) 



(3,43) 



Eine komplQxe Ausgabe des TiefpaBfiltera ist gegeben durch die fofgende Gleichung (3.44). 
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(3.44) 



Das hei&tr Xc(t) wlrd durch die Quadraturmodulation und da« Tiefpafifilter in ein analytisches 
Signal Zc(t) umgeformt^ und die Frequenz wird auf Af verringert, Anschliefiend wird das analoge 
Signal in ein drgitales Sfgnal umgeformt, und eine momentane Phase von XJtX) wird durch einen 
Momentanphasen-Abschatzer abgeschatzt, so dafi eine durch die folgende Gleichung {3.45) 
ausgedruckte momentane Phase B{t) erhaton warden kann. 



Ahntich dem vorherigen Beispiel wird eine Phasenauspackung an 0(t) vorgenomrnen, und eine 
lineare Phase wird durch einen Unearphasen-Entfemer antfemt, so daft die folgende Gleichung 
(3,46) erhalten werden kann. 



Wee oben erwShnt, 1st gezeigt worden, daB die untere Grenze der Abtastfrequen:e des A(p(t)- 
Verfahrens von 2fe auf 2(Af) reduziert werden; indem die Quadraturmodulation mit einem 
Tiefpaafilter kombiniert wrrd. Entsprechend kann auch die unte/e Grenze der Squivalenten 
Abtastfrequenz des IMuHdurchgangsverfahrans von fc auf Af reduziert werden. Em dhnllcher Effekt 
kann auch erhalten werden durch Kombinieren eines in Figur 40(b) gezeigten Heterodyn-Systems 
mit einem Tiefpa&filter. Hier wird eine eingegebene TaktweUenform X^ix) mit cos(2«(fc+Af)t+e) 
durch den Mischer multipliziert, und eine Frequenzdifferenzkomponente wird aus der Ausgabe 
des Mischers durch ein Tiefpaiiftlter oder sin Bandpa&filter extrahiert. Die Differenzfrequenzkom- 
ponente wtrd durch den AD-Wandler in ein digitates Signal umgewandelt, und das digitate Signal 
wird z.B. dem Hilbert-Paar-Genefator zugefuhn, der ats Mittel 1 1 zum Umformen des analyti- 
schen Signals wirkt. 

SchlieBlich werden die MeBzeltperkiden des A9(t)-Verfahrens und des Nulldurchgangsverfah- 
rens abgeteitet. T„«,»^q des Nulldurchgangsverfahrens ist durch folgende Gleichung (3.47.1) als 
Zeitperiode gegeben, die zum Sanrtmein des A<p(t} von N Punkten erforderiich ist, entsprechend 
der untere n Grenze einer aquivaienten Abtastfrequenz Af. 



Fur das A(p(t)-VerfahTen wlrd der Fall der K-fachan Zahl von Abtastvyarten pro Pertode dtskutiert. 
Deshaib ist eine beim A(p(t)-Verfahran bendtigte Zeitperfode zum Abtasten von N Punkten von 
Aq>(t) mit einer Frequenz 2K(Af), die K ma\ so hoch wie die Frequenz der unteren Grenze der 
Abtastfrequenz ist, gegeben durch folgende Gleichung (3.47.2). 



0(1) = [27cAfl + ^ - e J ^ A(Kt)]mod2« 



(3.45) 



e(t)— Aq>tt) 



{3.461 




(3.47.1) 
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Das Atpftj-Verfahren kann Atpit] also 2K-mal schneller messen ais das Nulldurchgangsverfahren. 
Zusat2lich erkennt man, daB die Me&zartaufiasung durch Anpassen von K skaUerbar verdndert 
warden kann. Die Zeitauflosung des Nundurctigangsverfahrens hingegen i^t durch Af festgelegt. 
Rgur 41 ^eigt einen Vergieich zwischen dcm Aq>(t)-Verfahren und dem Nulldurchgangsverfahren, 

Ab nachstBS wird ein Varfahran zum AbschStzen einer spektrafen Leistungsdichtefunktion einer 
Phasenrausch-Wellenform AqKt) erfautert. Da beim oben erwahnten AJgorithmus 3 nur die 
Grundwelle durch BandpaBfilterung extrahlert wird, bestoht der Nachteil, daB der Frequenzfae- 
reich, in dem eine spektrale Verteilung von A<|><t} beobachtet werdsn kann, begrenn ist. Da der 
nachfolgend beschriebene Algorlthmus 4 dazu diant,, eine spektrale Verteilung von Aip{t\ zu 
beobachten^ wIrd darin keine Bandpa&^fterung benutzt. Umgekehrt kann der unten beschrfebene 
Algorithmus 4 nicht zur fieobachtung von A<p{t} eingesetzt werden, 

Wenn ein analytisches Signal Zc{t) abgeschatzt wird, vwird schnefle Fouriertransformation 
eingesetzt. In diesem Fall wiTd XcltlW(t) (eine durch MultipIUierEn von Xdti mrt efner Fenstor- 
funktion Wtt) erhaltene Welfenfonn) einer schoellen Fouriertran^ormatJon unterzogen. Pm 
BlJgamein^n hat die Amplitude von W(D einen Wert nahe Null in der Ndhe des ersten Zettpunktee 
und des letzten Zehpunktes (siehe z.B. Literaturhinwels c17). Aus diesem Grund hat die durch 
inverse Fouriertransformation berechnete Wellenform Xc(t)WCt) in dw N3ha des ersten Zeitpunk- 
tes und des letzten Zeitpunktes einen groBen Fehfer, so daB Xc(t)W(t> ntoht als Daton verwendet 
werden kann. Auch bei dor Abschdtzung von Zc(t) wird das dem mittleren Bereich entsprechende 
Xc<t)W(t), d.h. etwa 60 % der Fensterfunktion, m!t ernem Kehrwert der Fensterfunktion 1/W(t) 
multipliziert urn Z^jit) abzuschatzen, und die Wene bekler Enden von Xctt)W<t) mOssen verworfen 
werden. 

Bel diesem Verfahren konnen nur 512 Punkte von Z^lt) aus 1024 Punkten von ?Ce{t) abgeschStzt 
werden. In diesem Fall wird angenommen, daB X^{t) in einem Wellenform-Aufzeichnungspuffer 
aufgezeichnet wird. Urn die Zahl von Abtastwerten fflr Zc(tl zu stelgem, Ist es notwendig, den 
Wellenform-Aufzeichnungspuffer zu segmentieran, so daB die Wellenform teilwei'se mit der 
vorhergehender Wellenform uberlappt, um ZcW entsprechend jedem Zertlntervall zu berechnen 
und schlieBlich jedes Zc(t) zusammenzusetzan, um das gesamte zusammengesetzte Zc(t) zu 
erhalten, 

Wenn Zc(t) abgeschitzt wird. sollto eine Fensterfunktion verwendet werden, die nur die minimafe 
Modulation einer Amplitude von Xc(t) herbeifuhrt. Die Fensterfunktion, die diese Bedingung 
erfQIIen kann, ist Manning (slehe Literaturhinwels cl7). Diese hat nur das Minimum, d.h. ein 
Spektrum am oberen und am unteren Seitenband. In diesem Fall Qbertappen ca. 25 % einer 
Wellenform. 

Algorithmus 4 (Prozedur zum Abschatzen eines Spektrums eines analytlschen Signals): 

1 . Xc<t} wird ab der Startadresse aus dem Wellenform-AufEeichnungspuffer 31 entnommen (Rgur 

69); 
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2. Xc(t) wird mit einer Fensterfunktton W(tl durch ein Fensterfunktion-Multipliztarteil 32 muttlpln 
ziert; 

3. Das Produkt X(5(tlW(t> wird durch ein schnedes Fourienransformierteil 33 in dan Frequenzbe- 
reich transformlert; 

4. Nur die negativen Frequdnzkomponenten werden auf Null beschnitten; 

5. Das Spektrum wird durch ein schnelles Inverses Fouriertransfomiierteil 35 In den Zeitbereich 
tnansfonmlert, um Zc(t)W(t) istu erhahten; 

6. 2^(t)W(ti wird mit einem Kehrwert der Fenstarfunktion durch ein Fensterfunktion-Dividlerteil 
36 multiplLdeit, um Zc(t) zu erhalten; 

7. Xclt) wird aus dem Weilenform-Aufzeichnungspuffer entnommen. In diesem Fall wfrd Xc(t) so 
entnommen, daft zwei benachbarte Xc(t) mfteinander um ca. 25 % Qbarlappen; und 

8. Die obigen Schritte 2-7 warden wiederhott« bis das gesamte Zdt) erhalten ist. 

En Leistungsspektrum fur ein so verarbeltetes Zc(t) wird durch ein Spektrumanarysrerteil 38 
abgeschatEt. 

Als nachstes wird ein ' spezifisches Beisptel beachrieben, bei dem die Effektivitat des oben 
genannten Verfahrens zum Messen eines Jitters durch eine Simulation OberprQft wird. 

Beziehung zwischen dem Nulidurchgang einer Taktwellenform und der Grundwelle der Taktweh 
lenfarm 

£s wini anhand dar in FIgur 21 gezalgten idealen Taktwellenform gezeigt, daft "der Nulklurchgang 
der Grundwelle einer Wellenform die NulldiArchgangsinformation der ursprOnglichen Wellenform 
enthalt {Nulldurchgangstheorem)". Das heif^t, eine Taktwellenform wird fouriertransformiert^ die 
Grundfrequenzkomponente bleibt ubrig, und die Frequenzkomponenten der zweiten und haherer 
Harmonischer werden auf Null besdinrtten. Dieses Spektrum wird invers fourtertransformiert, um 
die wiederhergesteihe Wellenform im Zeitbereich zu erhalten. Die Periode wird aus dem Nuli- 
durchgang dieser Wellenform abgeschdtzt. Rgur 42(a) zeigt ein Spektrum^ aus dam die Harrhoni- 
schen entfernt wortlen sind. Rgur 42(b) zeigt die wlederhergestellte Wellenform mrt daruberge- 
legter ursprunglicher Taktwellenform. Entsprechend sind ein Teilsummenspektrum bis zur 
Harmonischen 13. Ordnung und die wlederhergestellte Wellenform in Figur 43(a) bzw. 43(b) 
aufgetragen. Beim Vergletch jeder wiederhergestellten Wellenform mit der ursprOnglichen 
Taktwellenform erkennt man, dafi der Nulidurchgang ein Rxpunkt ist* Das heiat, ein Zeitpunkt 
des Nulldurchgangs ist konstant^ unabhangig von der Zahl der Ordnungen der in der Partialsumme 
verwendeten Harmonischen. 

Ein reJativer Fehler zwischen einer '*Periode des ursprunglichen Taktsignals" und einer "aus einer 
wiederhergestellten Wellenform abgeschdtzten Pertode" wird f Qr jede Ordnung von Harmonischen 
durch Inkremantieren der Zahl der Harmonischen von 1 bis 13 erhalten. Figur 44(a) zeigt die 
relativen Fehierwerte der Periode. Ein Fehler der abgeschatzten Periode hangt nicht von der Zahl 
der Ordnungen der Harmonischen ab. So wird gezeigt, daQ der "Nulidurchgang der Grundwelle 
eine gute Naherung fOr den Nulidurchgang des ursprilnglichen Signals abgibt". Die relativen 
Fehler von Effektsv-Werten einer Wellenform warden zu Vergleichszwecken angegeben. Rgur 
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44(b) zeigt die ralatlven Fehler der aus einer wiederhergestellten Wellenform abgeschatzten 
effektiv-Werte im Vergleich zu den Effekttv-Werten der ursprtlrglichen Taktwellenform. Man 
erkennt, daB im Effektiv-Fall der relative Fehler nicht abnimmt, sofem die Partialsumme nicht 
Harmonische hdherer Ordnung enthatt. 

Als Zusammenfassung der obigen Ergebnisse kann man feststellen, da& 'wenn nur die Grund- 
well© eines Taktsignals extrahiert werden kann, eine momentane Pon'ode aus dem Nulldurchgang 
der ursprOnglichen Taktwellenfomn abgaschSt2t werden kann. In diesem Fall wird die Ahschat- 
zungsgenauigkeit nicht varfoesaert, auch wenn mehr Harmon(sche zur Abschatzung hinzugefOgt 
werden". So 1st das "Nulldurchgangstheorem" bawresen. 

Als nachstes wfrd ein Fall eriautert, bei dsm das arfindungsgemaiSe Verfahren rum Messen eines 
Jitters (A<ptt}-Verfahr6n) auf eine jitterfrele PLL-Schaltung angewendat wird. Ate PLL-Schaltung 
wird die in der Eriauterung des Standes der Technik offenharto PLL-Schaltung verwendet, Eine In 
Rgur 46 gezalgte PLL-Schaltung ist in einer SPICE-Slmulatlon aus 0,6 nm-CWlOS-Teilen aufge- 
baut und wird durch aine Spannungsversorgung von 6 V batrteben, urn diverse Weilenforman zu 
ertialten. Figur 45 leigt Parameter eines I^OSFET, Eine Osxitlationsfraquenz des VCO ist 128 
MHz. Ein Frequenzteiler toilt eine Schwingungswellenform des VCO auf ein Vi^el der Frequenz, 
um es in einen PLL-Takt mit einer Frequenz von 32 MHz umzuwandeln. Die Zeitauflosung der 
SPICE'Simulationswellentorm ist 50 ps. Dann wird aus der Simulatfonswellonform eine Phaaen- 
rausch-Wellenform A(p<t) barechnet. Die AbschStzung von Atp<t) wird mit Matfab simullert. 

Rgur 47(a) zeigt eine Bngabewollenform des VCO. Rgur 47(b) zetgt eine OszilJationswelJarrfbrm 
des VCO. Rgar^8<a) zeigt ein Ausgabeleistungsspaktrum des VCO. Die OszillattonswelJenfonn 
des VCO von 8092 Punkten wird mrt einer "Minimum ^-Term-Fensterfunktion*' (vgl, z,B. 
Lfteraturhinweis c)8) muftipliziert, und eine spektraie Leistungsdichtefunktion wird mit Hiffe von 
schneller Four*ertransfonnation abgeachatzt. Figur 48(b) zeigt die spektraie Leistungsdichtefunk- 
tidn des mit Algorithmus 4 abgeschatzten A^Ct). Wie in Figur 69 gezeigt, wrird ein anaiytisches 
Signal Zctt) durch das Mlttel zum Umformen des analytisdhes Signals 11 untcr Verwendung des 
Algorithmus 4 erzeugt. Dann winj eine momentane Phase e(t) dieses anaiytischen Signals Zc(t) 
mit dem Momentanphason-Absch5tzer 12 abgeschatzt, und eine llneare Phase wird aus der 
momentanen Phase e(t) durch den Linearphasen-Detektor 13 entfemt, um die Phasenrausch- 
Wellenform A^(t) zu erhatten. Dann wird ein Leistungsspektrum der Phasenrausch-Wellenform 
A<p(t) durch das Spektrumanalysierteil 37 erhaiten. Die Bedingungen fQr die schnetre Fouriertrans- 
fonmation sind die gleichen wfe die zur Gewinnung der spektrafen Ausgabe Leistungsdichtefunk- 
tion des VCO venwendeten. Wenn man Rgur 48(a) mit Rgur 4a(b) vergleicht, eilcennt man im 
Leistungsspektaim von A<p(t), dafi das Spektrtim der OszillatSonsfrequerrz der VCO von 128 MHz 
um ca, 120 dB gedampft ist. Oie Leistungsdichtefunktion von A<p(t) hat hohere Pegel bei 
niedrigeren Frequenzen durch einen EInfluB von 1 /f-Rauschen. 

Rgur 49 zeigt Diagramme fOr den Vergleich des.herkdmmllchen Nulldurchgangsverfahrens mh 
dem erfindungsgemaaen Verfahren. Rgur 49(a) zeigt ein Ergebnis der Momentanperiodemessung 
einer Schwingungswellenform des VCO, gemessen ntit dem Nulldurchgangsverfahren. Rgur 49(b) 
zeigt das mit dem Verfahren des Algorithmus 3 gem§& der vorllegenden Erfindung abgeschdtzte 
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Acpltf. Ein Spektrum mit einem Frequenzbereich 110 MHz bis 200 MHz), m dem die Harmcnische 
2. Ordnung nicht enthalten ist^wurde durch ein Bandpa&fOter extrahiert, und A(p(t) wurde durch 
schnelle inverse Fouriertransformation gewonnen. Aus der Tatsache, daB die momentane Periode 
und A<|i(t) kein Rauschen anzeigen, IdBt sich zeigen, daft dlese PLL-Schattung tatsachlich kelnen 
Jitter aufweist. 

In Rgur 47(aJ 1st zu sehen, daB efn Fnequenzsteigerungspuls dem VCO zu efnem Zeitpunkt von 
ca, 11 27 ns zugef Ohrt wird. Zv^ei Frequenzsenkungspulse warden dem VCO zu Zeitpunkten von 
ca. 908 ns bzw. 1314 ns zugefGhrt. Dies basiert auf dem Leistungsverrndgen der bei dar 
Simulation verwendeten PLL-Schaltung. Betrachtet man das in Rgur 49(b) gezeigte A(p{t), so tritt 
eine Phasenanderung durch den BnfluB des Frequenzsteigerungspuises etwa zu einem Zeitpunkt 
1140 ns auf. Phasendndemngen aufgiund der Einflusse der zwel Frequenzsenkungspulsa treten 
etwa zu Zeitpunkten 920 ns bzw. 1325 ns auf. Dies sind deterministisclie Daten. Andererseits 
tritt in der momentanen Periode von Figur 49(a) eine Phasenanderung durch den EinfluB des 
Frequenzsteigerungspulses zu einam Zeitpunkt von etwa 1130 ns auf. Ene Phasenanderung 
durch den BnfluB der Frequenzsenkungspulse tritt nur zum Zeitpunkt ca. 910 ns auf. Bn Einflua 
des Frequenzsenkungspulses bei ca. 1 3 1 4 ns tritt in der Anderung der momentanen Periode nicht 
auf- 

Wenn man die obigen Ergebnisse zusammenfaBt, kann man feststetlen, daB bei dem erfindungs- 
gemSBen AqfKt)-Verfa^ren der Oszlllationszustand sich entsprachend einem Frequenzsteigenjngs- 
puls Oder einem Frequenzsenkungspuls andert^ wenn ketn Phasenrauschen vorhanden ist. Das 
A^ftl'Verfahren hat im Verh3ltnis zum herkdmmlichen Nulldurchgangsverfahren eine hohere 
Aufldsung. Die spektrale LeistungsdichtefunktiDn von A(p(t) ist durch das Spektrum der Oszilla- 
tionsfrequenz des VCO wenig beeinfluBt. 

Als nichstes wird ein Fall eriautert* bei dem das oben erwgihnte Verfahren zum Msssen eines 
Jitters nach der vorliegenden Erfindung |A<p<t}-Verfahren) auf eine jitterbehaftete PLL-Schaltung 
angewendet wird. Zusatzfich wird das Verfahren nach der vorliegenden &findung mit der 
momentanen Periodeabschatzung mit Hllfe des Nulldurchgangsverfahrens verglichen, um zu 
uberprufen, daB das erfindungsgemSBe Verfahren zum Messen elnes Jitters fur eine Phasen- 
rausch-Abschatzung brauchbar ist. 

Wie bereits oben erwahnt, kann ein Jitter durch ZufOhren eines additiven RauscKens zum VCO 
simuliert werden, um die Phase der Oszillationswelienform des VCO zufailig zu moduHer^n. Bei 
der vorliegenden Erfindung wurde der Jitter der PLL-Schaltung simuliert durch Zufuhren eines 
additiven Rauschens zu einem Eingabesnde der VCO-Osziilationsschaltung. Ein GauB'sches 
Rauschen wurde mit Hilfe der Funktlon randnO von Matlab erzeugt, Femer wurde baslerend auf 
SPICE'SimuIation ein GauB'sches Rauschen einem Eingabeende des VCO der in Rgur 50 
gezeigten PLL-Schaltung zugefuhrt. 

Rgur 61(a) zeigt etne Eingabewallenform des VCO, wenn 3a des GauB*schen Rauschens 0,05 V 
betragt. Rgur 51(b) zeigt eine Oszillationswelienform des VCO. Vergleicht man Rgur 47(a) mft 
Rgur 51(a). so sieht man, daB durch den Jitter die Zahl der Frequenzsteigerungspulse von 1 auf 
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4 erhdht ist^ und daS die Zahi der Frequenzsenkungspulse ebenfalls von 2 auf 3 e/hdht ist. Rgur 
52(a) zeigt das Ausgabelelstungsspektrum des VCO< Das Rauschspektrum ist erhdht. Rgur S2<fa) 
zeigt eine spektrale Leistungsdichtefunktion von A<p{t), Vergteicht man Figur 4a(b) mit Ftgur 
52(bK so erkennt man^ daf^ die Leistung von ^(p(t) erhdht ist. Die spektrale Leistungsdichtefunk- 
tion von A(p|t) hat habere Pegei bei tieferen Frequenzeo- 

Ftguren 53(a} und 63(b) ^nd Oiagramme zum Vergleichen des herkammllchen Nulkfurchgangsver- 
fahrans mit dem Verfahren zvm Messen eines Jitters gemSfi der vorliegenden Erfindung, Figur 
53(a) zefgt ein Ergebnis der Momentanperiodemessung einer Oszitlationswellenform des VCO, 
gemessan mrt dam Nulldurchgangsverfahren. Rgur 63(b) zeigt das mrt dem Verfahren 2um 
Messen eines Jitters gemdS der vorliegenden Erfindung abgeschatzte A<p(t). .Vergleicht man Rgur 
53 mrt Rgur 49, so erkennt man, dafi die entspnechenda Anderung der Wellenfonm sk:h signifi- 
kant untarscheidat. Das helKt wenn kein Jitter vorhanden ist, haben die momentana Perioda 
und/oder A<p{t) nredriga Frequsnzkomponentan. Wenn jedoch ein Jftter vorhanden Jst, haben 
momentana Periode und/oder Aq)(t) reiativ hohe Frequenzkomponarrcen. Dies bedeutet dal^ die 
momentane PGriotiB oder das Aqs(t), wie In Rgur 53 gozeigt, einem Phasenrauschen entapricht. 
Wenn Rgur 63(a) sorgfaltig mit FIgur 63(b) verglichen wird, erkennt man das foigende; (i) Die 
momentana Periode und A9(t) sind einander etwas Shnlich, Allerdlngs sind (i1) Zeitaufldsung und 
Phasen-(Penoden-']-aufl3sung von A(p(t| hoher als die der momentanen Periode* 

FaSt man die obigen Ergebnisse zusammen, so kann das erfindungsgemSlle Verfahren zum 
Messen eines Jitters (das Aq)(t)-Verfahren) ein Phasenrauschen m^t einer hohen Zeitaufldsung und 
eIner hohen Phasenaufldsung absch3tzan. r4aturlich kann auch das Nulldurchgangsverfahren ein 
Phasenrauschen in Form einer momentanen Periode abschStzen. Ein Nachtea das NulidioYrh- 
gangsverfahrens ist Jedoch, da(& die Zeitaufldsung und die Periodenabschdtzungsauflosung auf 
^4ulldurchg§nge begrenzt sind. 

Als nSchstBs wird das harkommliche Verfahren zum Absohdtzen efnes Jitters mit dem erfin- 
dungsgemd&en Verfahren zum Messen eines Jitters (dem AtpltJ-Verfahren) verglichen. Was 
jedoch die Abschlitzung eines RMS-Jitters angeht, wird das Aq>(t)-Verfahren mit dem Spektratver- 
fahren verglichen, und mh: Bezug auf die Abschatzung eines Peak-to-Peak-JittGrs wird das Aq>(t)- 
Verfahren mtt dem Nulldurchgangsverfahren verglichen. 

Figur 64 zelgt Bedingungen zum Vergleichen der abgesch£ktzten Werte des RMS-Jitters. Die mit 
dem oben erwdhnten Algorithmus 4 abgeschatzte spektrale Leistungsdichtefunktion von Af|»(t) 
wird ais Spektrum nach dem herkommllchen Verfahren eingesetzt. Bei dem Spektralverfahren 
wird eine Summe des Phasenrausch-Leistungsspektrums im Fnsquenzbereich (10 MHz bis 200 
MHzJ erhalten. in dem die Harmonische zwerter Qrdnung nicht enthalten ist, und ein RMS-Jftter 
Jrms wird mit Hilfo der Gleichung (3,33) abgeschStzt. Dfer in Figur 54(a) schwarz ausgemalte 
Berelch rst das dem Frequenzbererch entsprechende Spektrum. Beim A(p(t) -Verfahren hingegen 
wird ein RMS-Jrtter Jn^g anhand des oben erwahnten Algorithmus 3 und der Gleichung (3.38) 
abgeschdtzt. Dies entspricht einem Effekth^-Wea der Phasenrausch-Wellenform Aq)(t)- Das 3o 
eines GauB'schen Rauschens wird einem Bngabeende des VCO der in Rgur 50 gezeigten PLL- 
Schaltung durch Andem von desaen Wert von 0 auf 0,6 V zugefuhrt, um einen RMS-Jitterwert 
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einer Oszinationswellenform des VCQ abzusch^tzen. Wle In Rgur 55 gezeigt. liefern das A9{t)- 
Verfahren und das Spektralverfahren miteinander jeweils im wesentllchen kompatible Schatz- 
werte. 



Hgur 56 zeigt Diagramme zum Vergleichen von Schatzwerten des Peak-to-Peak- Jitters. Drei- 
eckiga Markiarungen bezeichnen jaweils Spitzenwerte. Die Pdsitionen der dreieckigen Markierun- 
gen sind fOr das AcpCtt-Verfahrsn und das Spektralverfahren unterschiedlich. Dies bedeutet daB 
ein Peak-to-Peak-J«tt«r wcht notwendigarweJse an den NiiJIdurchgangen eneugt wird. Wie in 
Rgur 57 gezejgt, liefem das A(p(t)-Verfahren und das Spektratverfahren jeweils mrteinander 
kompatible Schdtzwerte. 

Wenn man die obigen Ergebnisse zusammenfaBt, so llsfert das ^t)-Verfahren gemaQ der 
vorliegenden Erfindung bei der AbschStzung eines RMS-Jhters Schatzwerte, die mrt denen des 
herkammtlchen Spektralverfahrens kompatfbel sind. Auch bei der Abschdtzung eines Peak-to- 
Peak-JittGfrs liefert das A9(t^Verfahren Schatzwerte, die mrt denen des Nulldurchgangsverfahrens 
kompatibel stnd. 



Als ndchstes werden die Letstungen des herkdmmlichen Verf ahrens zum Abschdtzen eines Jitters 
und die Leistung des erfindungsgemaSen A(p(t}-Verfahren5 bei Verwendung eines PLL-Taktes 
vergllchen, der auf 1 /4 der Frequenz heruntergetaktet ist. Als PLL-Schaltung wird die in Figur 50 
gezeigte PLL-Schaitung gebrciucbt. Der Frequenztailer dieser Schaltung teilt erne Oszilladonswel- 
lenform des VCO auf 1/4 der Frequenz herunter, um die Osziffatfonsfrequenz in einen F1-L-Takt 
mit einer Frequenz von 32 MHz umzuwandeln. Rgur 66<b) zelgt did WeKenform des PLL-Taktas. 
Um mil den Eogebnlssen der obigen Beispiele zu vergleichen, wird das 3a eines addrtiven 
Gau&*schen Rauschans auf 0,05 V festgelegt. 



Wenn die Periode der Osziilationswellenform des VCO Xvoo 1st, tst die Periode des frequenzgevier- 
telten PLL-Taktes gegeben durch folgende Gleichung i3.48). 



= 4t« 



(3,48> 



In diesem Fall stallt &i eine zeitliche Fluktuation einer steigenden Ranke dar. Aus Gleichung (3.48) 
tst zu entnehmen, dafi die Frequenztellung eine den Jitter des Takies reduzierenda Wirkung hat. 

Figur 58 zeigt Dfagramme zam Vergferchan des Nulldurchgangsverfahrens mit dem erfindungs- 
gemaBen A<p(t)-Verfahren. Rgur 58(a> zeigt das Ergebnis einer Messung einer momentanen 
Perioden des PLL-Taktes mit dem Nutldurchgangsverfahren. Rgur 58(b) zeigt A(p(t), abgeschatzt 
mit dem oben erwahnten Algorithmus 3 des erfindungsgemdBen AcpCtl-Verfahrens. Ein Spektrum 
im Frequenzbereich (20 MHz bis 59 MHz], in dem die Harmonische zweiter Ordnung nicht 
enthatten ist, wird durch ein Bandpa8fflter extrahlert, und AqpUl wird durch inverse schnelle 
Fourlertrarisformation erhalten. Man erkennt, daQ das A9(t) des PLL-Taktes sich deuttich von dem 
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in Rgur 53(b) gezeigten A<p(t) unterscheidet. das aus der Osz|]fat(onswelfenform des VCO erhalten 
wind. Das Acpft) des PLL-Taktes betorrt Phasenunstetigkeitspunlcte. Die Phasenunstetigkeitspunkte 
sind in gleicJien Abstanden und entsprechend den regeima&igen Frequermeiiungsflanken. 

Rgur S9 zeigt ein Diagramm zum Verglclchen der Schatzwerte des RMS-Jitters. Beim Spektral- 
verfahren (1) wurde A<p(t) aus dam PLL-Takt mit dem Algorithmus 4 des erfindungsgemaften A<p(t}- 
Verfahrens abgeschStzt; m wurden die 8092 Punkte von Aq><t) mIt der »Mlnimum-4'Term- 
Fenrterfunktion" multipliziBrt (sieho z.B. LlteraturWaweis cl8K und die spektrale Leistungsdichte- 
funktlon wurde mit schneller Fouriertransformation abgeschatzt. Dann wurdo (iii) beim Spektral- 
verfahren eine Summe des Pha^nrausch-Lefstungsspektrurns Im Frequenzbereich (20 MHz bis 
59 MHz), in dem die Hamnonisciio zweiter Ordnung nfcht enthalten 1st, erharten, und ein RMSr 
Jitter Jrms wurde mft Hilfe von Gleichung (3.33) abgeschStzt Bef'm eifindungsgemdSen A^(t)- 
Verfahren hingegen wurde ein RMS^itter Jf^^ unter Varwendung von Atgorrthmus 3 und 
Gleichung (3.33) abgeschdtzt. Wie In Rgur 59 gezeigt, liefem das A<|>(t)-Verfahren im wesentil- 
Chen miteinander kompatible Schatzwerte. In der Nahe eines 3u eines additiven Gau&'schen 
Rauscliens von 0,05 V ist allerdings der mit dem A<p(t]-Verfahren abgeschatzte RMS-Jitter Jrms 
grdBer als der RMS-Jitter des Spektralverfahrens. Der Qnind hierfOr wird zusammen mit dom 
PfOfergebnis des Peak-to- Peak-Jitter Jpp edclSrt. Wenn man Rgur 59 rnit Rgur 55 vergleicht, 
erKennt man, da& die Frsquenzteilimg auf 1/4 der Frequent bei diesem speziellen Beisptet zu 
einem J^^^ von 1 /3,7 fOhrt. 

Rgur 60 zeigt ein Diagramm zum Vergleich der SchSitzwerte des Peak-to-Peak-Jitters. Das Aqi(t)- 
Verfahren und das Nuildurchgangsverfahren fiefem im wasentlicben miteinander kompatible 
SchStzwerte. In der Nahe eines 3<r eines additiven Gaua*schen Rauschens von 0,05 jedoch ist 
der nach dem A^CtJ-Verfahren abgeschtt«e Peak-to-Peak-Jitter Jpp gr&Oer als der im Mulldurch- 
gangsverfahren abgeschatzte. Der Grund bierfOr wird als nSchstes erlautert. 

Rgur 6Ha) zeigt ein Phasenrausch-Leistungsspektrum fur 3o = 0,05 V (im wesentticher gleicher 
Schdtzwert wie beim Nulldurchgangsverfahren}. Ein Cursor in der Figur bezeichnet eine obere 
Grenzfrequenz bei der Abschdtzung von Aq>(t). Ein schwaches Phasenmodulationsspektrum 1st rn 
der Nahe des Cursors zu erkennen. Rgur 62 zeigt ein analytisches Signal 2c(t) ffOr diesen Fall. 
Man erkennt. daS das analytische Signal Zc(t) durch das schwacho Hiasenmodulatfonsspektrum 
zu einer komplexen Sinuswelle geworden ist. Aus diesem Grund dndert sich die momentane 
Phase gleichmSBig. 

Rgur 61(b) zeigt ein Phasenrausch-Leistungsspektrum wenn 3a ^ 0,10 V ist (groBerer Schatz- 
wert als beim NuDdurchgangsverfahren). Dieses Phasenrau^clvLeistungsspektrum zeigt oine fur 
1/f-Rauschen typische Gestait. Die Grundfroquenz dieses 1 /f-Rauschens ist nicht die PtL- 
Taktfrequeru 32MHz. Allerdings ist das 2^{t) des 1 /f-Rauschens durch das Hilbert-Paar einer von 
dem oben erwahnten Beispiel abgeleiteten Rechteckwelle gegaben. Deshalb nimmt das in Rgur 
63 gezeigte Z^tt) die gleiche Gestalt an wie das in Rgur 22 gezeigt Hilbert-Paar. Da Zc(t) eine 
komplexe Gestalt hat, Sndert sich die momentane Phase stark. Deshalb nehmen Jpp und bei 
Abschatzung nach dem A<pk)-Verfahren grofte Werte an, wenn 3a eines additiven GauB*schen 
Rauschens nahe bei 0,05 V Ist. 
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VergFeicht man Figur 60 mit Figur 57, so erkennt man, daft die Frequenzteitung auf 1/4 bei 
diesem spexifischen Beispiel zu einem Jpp von 1/3,2 fuhrt. 

Fa&t man die obigen Ergsbnisss zu^mmen, so ist Uberpruft worden, daB mit dem AqtCtl-Verfah- 
ren auch ein RMS-Jitter und ein Peak-to-Peak-Jitter aines frequenzgateiltm Taktes abgeschatzt 
werden kann. Der Sch&tzwert ist mit dem herkommlichen MeBverfahren kompatjbel. Wenn das 
Pliasenrausch'Lelsrtungsspaktrum die Gestalt von l/f-Rau^hen annlmmt, liefert das A(|i(t)- 
Verfahren einen grol^eren Wert als das harkdmmliche Mefiverfahren. 

Wie aus der obigen Diskusston deutfich wird« ist dfs WIrksamkeit des erfindungsgema&en 
Verfahrens zum Messen eines Jitters (des A9(t)-V8rfahrBn3) durch etne Simulation Qberprilft 
worden. Zusatztich wurde Oberprdft, da& der Nulldurchgang der ursprOnglichen Welienform aus 
dem Nulfdurchgang der Gnindwelte abgeschatzt werden kann. Dies hat eine wichtige Grundlage 
dafur geschaffen, da& mit dem A9(t)-Verfahran ein mit dem NuUdurchgangsverfahren kompatibler 
Peak-to-Peak-Jitter abgesch§tzt werden kann, Wenn namlich A(p{t) unter Verwendung des 
Spektrums eines ganzen Frequenzberelchs statt nur der GrundweUe abgeschatzt wlrd, wird eine 
in Frgur &6(b) gezeigte Welienform erhalten. Das hetfit eine Wdligkett bet hdheren Frequenzen ist 
der Welienform ubertagert. Femer kann, wie in Rgur 57 gezeigt, die Kompatibilttat mtt dam 
Nulkiurchgangsverfahren nicht reallsiert werden, Au&erdem ist QberprOft worden, daft wenn das 
A<j»(t)-Verfahren auf eine jitterhehaftete PLL-Schaltung angewendet wird, das A(prt)-Verfahren fOr 
die Abschatzung des Phasenrauschens w^ksam ist* Zusdtzllch wurde deutlich, da& das her- 
kommliche Verfahren zum Messen eines Jitters mit dem Acp(t)-Verfahren bezuglich eines Peak-to- 
Peak-JHters und eines RMS-Jitters kompatibel ist. AuEU»rdem wurde uberpriift, dafi ein Jitter 
eines frequenzgeteftten Taktes auch kompatibel abgeschatzt werden kann. 

Au&erdem werden mit der vorliegenden Erfindung eine skalierbare Vorrrchtung urKi ein skalterba- 
res Verfahren zum Messen eines Jitters vorgeschlagen. Zum Beispiet wird, wie durch eine 
gostrichelte Linie in Rgur 32 gezeigt, eine Frequonz aJner Taktwellenform XJt) aus der in Prufung 
befindlichen PLL-Schaltung 17 cder dergleichen durch den variablen Frequenzteiler 41 auf l/N (N 
ist eine ganze Zahl) der Frequenz heruntergeteiltt d.h. die Taktperlode wird ver-N-facht. Wenn als 
Frequenzteiler 41 z.B. ein in Rgur 70A gezeigtes T-Uoggte|-Rlpflop verwendet wird, das durch 
eine steigende Flanke getriggert wird. wird ein Eingabetakt T, wie in Figur 70B gezeigt, als ein 
Takt Q mit zweifacher Zeitperiode ausgegeben. Indem die Periode der Taktwellenform Xcit) ver- 
N-facht wird (N ist eine ganze Zahl gfeich Oder grd&er als 2), kann auf diese Weise ein Analog- 
Digital-Wandler ADC benutzt werden, dar bei einer relativ niedrigen Arbeltsfrequenz (Abtastfre- 
Quenz) arbdtet. Das hei&t, auch wenn die Frequenz der Taktwellenform Xc(t) hoch ist, kann ihr 
Jitter durch Verringem der Frequenz der Taktwellenform Xc(tJ auf 1/N gemessen werden, so dad 
der Analog-Digital-Wandler ADC benutzbar ist. 

Wenn als Peak-to-Peak-Jitter und RMS-Jitter der Taktwellenform Xc(t) jeweils Jp^ bzw. Jfwtsi 
angenommen werden iind diese Jitter der Taktwellenform Xc(t) gemessen werden, deren 
Frequenz auf 1/N der Fraquenz der Taktweilenform Xdt) heruntergeteilt ist, sind diese Jitter 
gegeben durch die Gleichungen (4* 1 ) 
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JppN = Jwn/N, JwwsM-Jwwsi/N (4^1 ) 

Dies wird uberprQft durch ein in Rgur 71 gezeigtes Meflsystem, EIn Taktsignal wird von einem 
Haupttaktgenerator 43 in einer automatischen Prufeinrichtung ATE 42 arzeugt. Dieses Talctsignai 
wird durch einen axtemen SinuswellanjittBr in einem Jittargenerator 44 phasenmoduliertr so daS 
ein Jitter zum Taktsignal hlnzugefugt wtrd. Der Takt, zu dem ein Jitter hinzugefugt worden ist, 
wird auf 1/M durch einen vanablen Frequenzteiler 50 heruntergeteilt. Die frequenzgeteilte 
Ausgabe wird einem Digitaloszilfoskop 45 als ein PTQfsignal :nigefahrt. Bn Taktsignal vom 
Haupttaktgenerator 43 wird durch don Frequen2teiler 50 auf 1/M fraquenzgeteat und dem 
Digitaloszilloskop 4S als Triggerslgnai zugafQhrt. Ein Peak-to-Peak-Jitter Jpp und ein RMS-Jitter 
Jrms werden mrt dem Digitafasziifoskop 45 gemessen, und die MeBergebnisse sind in Figuren 72 
bzw. 73 gezeigt* ]n Figuren 72 und 73 bezeichnet elne seitiicha Achsa die Zahl von Frequenztei- 
lungen N, und eine tSngsachse bezeichnet Werte des Jitters. Ein Symbol A bezeichnet einen 
Me&wart, und eine gestrlchette Linie bezeichnet eine 1/^4~Ku^ve. FQr jeden Peak-ti>Peak-Jitter 
und RM&-Jitter si'nd die diversen Werten von N entsprechenden Jitter-Werce im wesentfichen 
gleich den Werten der 1/N*Kurve.. wodurch gezeigt tst, dafi die Gleichungen 4.1 erfullt sind. 

Wie In Rgtrr 74 gezeigt, wird zum Taktsignal vom Haupttaktgenerator 43 im Jlnergenerator 44 
ein Jitter durch eine Sinusweile oder ein bandbrehenbegrenztes Zufallsrauschen bw,^ 
hinzugefOgt. Das Taktsignal mit hinzugefflgtem Jitter wird durch den van'ablen Frequenzteiler 41 
frequenzgeteiit. Dann wird eine Phasenrausch-Weilenform Aep(t) durch einen Aq^Bewerter 46 mit 
Bezug auf das frequenzgeteilte Takts/gnal erzeugt, und der Peak-to-Peak-J'rtter und der RMS-JJtter 
werden bewertet. Der Atp-Bewerter 46 umfaBt z,B. den Analog-Digrtal-Wandler ADC, das Mittel 
11 zur Umformung des analytischen Signals^ den Momentanphasen-Abschatzer 12, den Linear- 
phasen-Entfemer 13, den Peak-to-Paak-Detektor 14 und den RMS-Detaktor 15, wie in Rgur 32 
gezeigt. Die Peak-to-Peak-Jitterwerte und die RMS-Jitterwarto, die in diesem Fall fOr unterschied- 
liche Zahlen von Frequenzteilungen N erhaiten werden, sind in Figuren 75 bzw. 76 gezeigt. In 
diesen Figuren bezeichnet ein Symbol O einen mit vom Aip-Bewerter 46 ertiahenen Wsrt, und etn 
Symbol A bezeichnet einen nach dem Nulldurchgangsverfahren erhaitenen Wert. Bne gestrichelte 
Linie in Rgur 75 bezeichnet eine 1 /N-Kurva. Aus diesen Figuren 75 und 76 bt erkennbar, dafi ein 
Jitter durch Kombinieren des Frequenzteiiers 4t und des A9<t)-Verfahrens genau gemessen 
werden kann. 

In Rgur 32 wird ein Taktsignal ^(t) von der in PTufung beffndlichen PLL-Schaltung 17 durch den 
Frequenzteiler 41 auf 1/N-Frequenz heruntergeteilt. Dieses frequenzgeteilte Taktsignal wird in ein 
Digitalsignaf umgewandelt und dieses Digitalsignal wrird weiter durch den Hitbert-Paar-Generator 
11 In ein komplexes analytisches Signal umgewandelt, um eine momentane Phase des analyti- 
schen Signals zu erhalten, Ene lineare Komponente wird aus der momentanen Phase entfernt^ 
um eine Phasenrausch-Wenerrfdrm A<p(t> zu ertialten. Dann kann ein Peak-to-Peak-Jitter des 
Taktsignals Xc(t} durch Erfassen eines Peak*to-Peak-Wertes von A<p(t) und dann durch Multiplizie- 
ren, mit Hilfe des Multiplizierers 47, des Peak-to-Peak-Wertes von Atp(t) mh: N erhahsn werden. 
Aufierdem kann ein RMS-Jitter des Taktsignals Xc(t) durch Berechnen eines RMS-Wertes von 
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/i(p<t) und MultipiJzieren des RMS-Wertes von Aqpjt) mit N durch den Multiplizierer 48 erhalten 
werden. 

In diesem Fall kann eine skalierbare Messung durchgeffihrt werden durch Auswahlen der Zahl von 
> Froquenzteilungen N dds Frequenzteilers 41 entsprecKend der Frequenz des Taktsignafs XcftI, so 
daB der Analog-Oigftal-Wandler ADC betreibbar 1st. 



Auaerdem wird in der in Figur 40a dargestelften Ausgestaltung ein Taktsignal von der In Prufung 
befindlicban PLL-Schaltung 17, wia durch sine gestrichelte Linie dargestellt/ durch den Frequenz- 

10 taller 41 auf 1/N-Frequenz heruntergateilt. Das anafytl^he Signal kann erhalten werdan durch 
Multipliziaren der frequenzgeteilten Ausgabe mil einem Sinusvtfollensrgnal im Mtscher und durch 
Multiplizjeren der frequenzgeteilten Ausgabe mit einam Cosinuswellenslgnal im Mischer. Ahnlich 
wird bei der in Rgur 40b gezeigten Ai^gestahtung eln Taktsignal von der in Prufung befindlichen 
PLL-Schaltung 17 durch den Frequenzteiler 41 auf 1/N-Frequenz heruntergeteilt Das analytische 

15 Signal kann auch erhalten werden durch Multiplizleren der frequenzgeteilten Ausgabe mh einem 
Cosinuswellensignal im Mischer und Zuf fihren der Mlscherausgabe zum Tiefpafifih^r. 

Als ndchstes wird in der vorllegenden Erfindung eine Ausgestaltung erldutert, bei der der AD- 
Wandler durch einen Komparator ersetzt ist, Wie z.B. mit gestrfchelten Unren in Rguren 32 und 

M 68 dargastellt, wird ar^stelle des Analog-Digital-Wandlers ADC ein Komparator 51 benutzt. 
Impulse mit einer konstanten Feriode werden an den Komparator 51 angelegt und eine eingege- 
beno Taktwellenform Xc(t) wird z.B. an einer steigenden Flanke des Pulses mit einer analogen 
ReferanzgrdSe Vr vergltchen. Wenn der Pegel der Taktwellenform Xc(t) z.B. grdBar als der der 
analogen Referenzgrd&e Vr ist, wird ein vorgegebener hoher Pegel ausgegeben, und wenn der 

« Pegel der Taktwellenform X^W kleiner als dor der analogen BeferenzgroOe V„ ist, wird ein 
vorgegebener nledriger Pegel ausgegeben. 



Ferner gibt ea den Fall, deS eine efngegebene Taktwellenform Xc(t) verzerrt ist und die Amplitude 
einer harmonischen Komponenten der Taktwellenform X^^t) gro&er als die einer Grundwellenkom- 

30 ponente ist- Unter einem soJchen Geslchtspunkt ist es besser. daft ein TiefpaEfflter {oder ein 
Bandpa&filter) zum Extrahieren einer Gaindwellenkomponante der Taktwellenform Xc(t) an der 
Qngabeseite des Komparators 51 vorgesehen ist. Ein Ausgabesignal des Komparators 51 wird in 
das Mittel 11 zur Umformung des analytischen Signals eingegeban und wird ahnlich dam 
Ausgabesignal des Analog-Digital- Wandters ADC verarbeitet, um einen Jitter der eingegebenen 

33 Taktwellenform XJt) zu erhalten. 

Jiner einer Ausgabe des VCO (spannungsgesteuerter Oszlllatorl, die einer Sinuswelfo ahnlich Ist, 
werden in dam Fall erhalten, da& der Analog-Digital-Wandler ADC in dor in Hgur 32 gezeigten 
Meavorrichtung benutzt wfrd, sowie in dem Fa/I, daa der Komparator der in Rgur 32 gezeigten 
40 Me&vorrichtung benutzt wird. Das Ma&ergebnis des Peak-to-Peak- Jitters ist in Rgur 77 gezeigt, 
und das Me&ergebnis des RMS-Jitters ist in Figur 78 gezeigt. In diesen Figuren zeigt ein schwar- 
zer Kreis den F^ll des Analog-Digital-Wandlers ADC an, ein weiKer Kreia zeigt den Fall des 
Komparators 51 und eine seitliche Achse bezelchbet die Bitanzahl des Analog-Digital-Wandlers 
ADC. 
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In Figur 77, wo der Analog-Digital-Wandter ADC benutzt wurde, betrug ein PeaMo-Peak-Jitter Im 
Fall des Zwei-Bit-ADC 0,9454, und ein Peak-to-Peak-Jitter im Falle eines Acht-Bit-ADC betrug 
0,9459. Im Fall des Komparators 51 betrug ein Peak-to-Peak-Jitter 0,9532. Selbst wenn der 
Komparator 51 verwendet wird, stimmt das Mefiergebnis mlt einer Genauigkeit von zwei SteJIen 
mit dam des Falles Qberein, wo der Analog-Digltal-Wandler ADC benutrt wfrd. AIs Ergebnts 
versteht sich, da& die Jlttermessung mit diesem Genaulgkeitsniveau auch unter Verwendung des 
Komparators 51 mdglich ist, Wie man anhand von Rgur 78 versteht, kann auch wenn der 
Komparator 51 benutzt wird, ein RMS-Jhter erhalten werden, der mit erner Genauigkeit von zwei 
Stellen mit dem des Falles ubere'mstimmt, wo der Analog-Dlgitat-Wandler ADC benutzt wird. 

Rguren 79 und 80 zeigen jeweils ein Me&ergebnis eine* P^k-to-Peak-Jitters und ein Mel^rgeb- 
nls eines ahnlich gemessenen RMS-Jhters, wenn das Ausgabesfgnal der PLL-Schaltung 17, das 
einer RechteckweEIenform nahe ist, als analoge Taktwelfenform Xcit) benutzt wird und dieses 
Signal vom Frequenzteiler 41 heruntergeteitt wird, Ein Peak-to-PeaknJitter betrSgt 0,3429 In dem 
Fail, wo der Komparator 51 verwendet wird. Ein Peak-to-Peak- Jitter in dem Fall, wo der Analog- 
Digit al- Wan dier ADC verwendet wird und der ADC eine Zwei-Bit-Ausgabe hat, betrSgt 6,342. 
Wenn der Analog-Digital-Wandler ADC benutzt wird und der ADC eine Acht-Bit^Ausgabe hat, 
•batragt der Peak-to-|s»eak-Jitter 0,3474. Daraus kann man folgem, daE auch wenn der Kompara- 
tor 51 benutzt wird, ein Peak-to-Peak-Jitter mit der Genaulgkeit von zwei Stellen gemessen 
werden kann. In ^hnllcher Weise betrdgt ein RMS-Jhttar 0,0500 In dem Fall, wo der Komparator 
61 benutzt wird. Der RMS-Jitter betragt 0,0505 in dem Fall, wo der Analog-Digital-Wandler ADC 
benutzt wird und der ADC eine Zwei-Bit-Ausgabe hat. Des weiteren betrSgt der RMS- Jitter 
0,0510 in dem Fall, wo der Analog-Digital-Wandler ADC benutzt wird und der ADC eine Acht-Bit- 
Ausgabe hat. Daran ist zu sehen, da& selbst wenn der Komparator 51 benutzt wird, ein RMS- 
Jitter mlt einer Genaulgkeit von zwei Stellen gemessen werden kann. 

Wenn der Komparator 51 benutzt wirdr kann eine analoge Taktwellenform X^it] auch durch den 
Frequenzteiler 41 heruntergeteilt werden, um dem Komparator 51 zugefiihrt zu werden. Wie 
durch gestrichelte Linien In Ffgur 40(al dargesteitt, kann ein Komparator 51c nach dem Muitipli- 
zieren einer Taktwellenform Xq(t> mit einer Cosinuswetle im Mischer und anschlieBendem 
Durchfubren durch ein TiefpaEfilter anstefle des Wandlers ADC benutzt werden, um die TlefpaR- 
fiiterausgabe dieses Signals in ein digitales Signal umzuwandein, und ein Komparator 51s kann 
nach dem Multipiizieren einer Taktwellenform Xc<t) mit einer Sinuswelle im Mischer und Durch- 
fuhren durch ein TIefpaSfilter anstelle des Wandlers ADC benutzt werden, um die Tiefpa&fiiter- 
ausgabe dieses Signals In ein digitales Signal umzuwandein. Dieser Verarbettungsfali kann auf 
beide Faile angewendet werden, sowohl wo der Frequenzteiler 41 benutzt wird als auch wo der 
Frequenzteiler nicht benutzt wird. Wie in Rgur 40(b) mit gestrfchelten Unren dargestellt ist, kann 
ein Komparator 51 anstelle des Wandlers ADC zum Umwandein einer frequenzkonvertierten 
Ausgabe einer Taktwellenform Xcit), die durch einen Mischer und ein TiefpaBfilter in ein 
Nlederfrequenz-BandsignaJ umgewandelt wird, in ein digitales Signal benutzt werden. Dieser 
VerarbeitungsfaJI kann auf beide Falle angewendet werden, sowohl wo der Frequenzteiler 41 
benutaa wird, als auch wo der Frequenzteiler 41 nicht benutzt wird. Um ein Bngabesignal der in 
Hgur 67 und 69 gezeigten Mrttel 1 1 zur Umformung des analytischen Signals zu erzeugen, kann. 
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wi'e durch gestrichalte Linien in dfesen Figuren dargestellt, ein Komparator 51 anstelfe des 
Analog-Digital-Wandlers ADC benutzt werden, um eine Ausgabe des Komparators 51 an die 
MittBl 1 1 2ur Umfomnung des analytischen Signals zu liefem. In diesen Fallen kann die Taktwel- 
lenform X^lt) auch durch den f=requenzteiler 41 fOr die ZufuTirung zum Komparator 51 frequenz- 
g&tellt werden. 

Wie oben beschriebenr umfafit das VerfBhren zum Messen alnes Jitters eines Taktes gemsa der 
vorfiegenden Erfindung folgende Signafverarbeitungsschrrtte; Umformen erner Taktwellenform 
Xcit) in ein komplexes analytisches Signal unter Verwandung der analytiGChan Umformungsmittel 
1 1 und Abschdtzen etnes variablen Terms A(p(t) einer momentanen Phase. Dieses Verfahren hat 
folgende Merkmale. 

(i) Das Aq>{t}-Verfahren erfordert kein Trigger-Signal. 

{ii} Bn Peak-to-Peak-Jitter und ein RMS- Jitter konnen gleichzeitig aus dem Aipft) abgeschatzt 
werden. 

(iii) Ein mh dem Atplti-Verfahren abgeschatzter Peak-to-i^ak-Jltterwert ist mit einem Sch^t^wert 
des herkammlichen Islutldurchgangsverfahrens kompatibel. 

iW) Ein mit dem AqiU)- Verfahren abgeschatzter RMS-Jitterwert ist mit einem mit dem herkdmmli- 
Chen NuUdurchgangsverfahren abgeschatzten Wert kompatibel. 

M Bet der Messung eines Jitters mit einem herkdmmlichen Spektmmanalysator ist es notwendig, 
Frequenzen abzufahren und die Frequenzen langsam abzufahren, um die Auftdsung zu erhdhen. 
Deshaib erfordert die IVfessung ca. 5 bis 10 Mrnuten. GemaS der vorllegenden Erfindung ist 
Jedoch selbst dann, wenn die Messung 1000 Perioden bei einer Frequenz von beispielsweise 10 
MHz des Taktsignals Xc(t) erfordert. die MeUzeitperiode nicht fanger afs 100 ms, und die 
Messung kann innerhalb der fur eine VLSI-Prufung vorgesehenen Zait vollendet werden. 

(vi) Wenn die Frequenz des Taktsignals Xc(t) hoch ist, kann ein Jitter durch Frequenzteiien des 
Taktsignals XcW durch N und durch Zufdhren des frequenzgeteiten Taktsignals zu einem Atp- 
Bewerter gemessen werden. Insbesondere wenn die Frequenz des Taktsignals Xc(t) von Fall zu 
Fali untarschiedlich ist^ kann durch Andern der Zahl von Frequanzteilungen eine skalierbare 
Messung durchgefOhrt werden. 

(vii) Bei dem in Rgur 70 gezefgten Beispiel werden Anstleg und Abfall des frequenzgeteilten 
Signals Q nwr durch die steigende Flanke des Taktsignals T bestfmmt. Oeshalb kann im Faile der 
Verwendung des Frequenzteilers 41 ein Jitter nur der steigenden Flanke Oder dor fallenden Ranke 
des Taktsignals Xc(t) gemessen werden, Indem die Zahl der Frequanzteilungen zu 2W definiert 
wird (W ist eine ganze Zahl gleich oder grd&er ats 1). 

(viii) Wenn der {Comparator 51 varwendet wird, kann, da ein Hochgeschwindigkett^omparator 
leichter zu reallsieren ist als ein Hochgeschwindlgkertskomparator ADC und au&erdem ein 
Hochgeschwindigkaltskomparator in einer generischen automatlschen Prufeinrichtung (ATE) 
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vorhanden Ist, aucb bei einem Hochgeschwindigkeitstatctsignal Xc(t) das Taktsignal Xcft) dem in 
der ATE vorhandenen Komparator zugefOhrt warden, und die Ausgabo des Komparators tcann 
dem Mittel 1 1 zur Umfonnung de3 analyti^chen Signals zugefOhrt warden. 

Wia zuvor mit Bezug auf Rgur 81a ermutert, fst das herkdmmlichB NuUdurchgangsverfahren oder 
das herkommliche Zeitintervallverfahren ein Verfahren, bei dem eine relative Huktuation zwlachen 
ISIufJdurchgdngen erfaBt wird. Ein Peak-to-Peak- Jitter Jpp, der nrttt einem nach dem herkdmrnlichen 
Nulldurchgangsverfahren erfialtenen Peak-to-Peak-Jitter Jpp kompatibet Ist, kann mit dem &(p(t)- 
Verfahren erhalten warden. Wie in Rgur 82 gezelgt, wlrd belspielswetse etne durch das Phasen- 
rausch-Erfassungsmittel 61, das das Mittel 11 zum Umformen des analytischen Signals, den 
Momentanphasan-AbSQhdtzer 12 und den Llnearphasan-Errtferner 13 umfa(&t, erfaSte Phasen- 
rausch-Welfenform Aq>{t) In einen Nulldiirchgangsabtaster 62 eingegeben, wodurch die Phasen- 
rausch-Wellenform AcpU) an einem ernem Nuildurchgangspunkt des Realteils X^lt) des analytl- 
schen Signals Z^{t) ngchstgetegenen Zeftpunkt abgetastet wird. Das hei&tr eine Wellenfonn des 
Realteils Xc{t) des analytlschen Signals fst rn Figur 83a gezelgt, und Abtastpunkte (arithmetische 
Verarbeitungszettpunkte), die einem Nuildurchgangspunkt der steigenden (oder fallenden) 
Wellenfonn am nSctisten iiegen, werden von einem Nulfdurchgang^nkt-Ertassungsteii 63 
erfaSt. Rgur 63a zeigt durch Kreismarklerungen die Punkte, die einem erfa&ten IMuIldurchgangs- 
punkt am nSchsten liegen. Dfese Punkte warden angenSheite Nulldurchgangspankte ganannt. 
Eine Phasanrausch-Wellenfonn A<p\x) an jedem der angendherten Nulldurchgangspunkte warden, 
wie durch Kreismarklerungen in Rgur 83b gezeigt, vom Nulldurchgangsabtaster 62 aufgenom' 
man. Jeder der aufgenommenen Werte ist ein Betrag einer Abweichung von einem idealen 
Zeitpunkt (Nuildurchgangspunkt) des Reatteils X^it) des jftterfrelen analytischen Signals. Durch 
Bestlmmen einer Differenz zwischen Jedem Abtastwert und einem unmcttelbar zuvor abgetasteten 
Wert von A<p(t> kann etne Ruktuation zwischen Nulldurchggngen, d.h. ein Peak-to-Peak-Jhter Jr^, 
erhalten werden. Ein Jfp-Aq>„^,^-A^p„ kann aus dem n-ten Abtastwert A(p„ und dem n + 1-ten 
Abtastwert Aqt^^^ des in Rgur 83b gezelgten A9(t) erhatten werden. 

Wie in Rgur 82 gezelgt, kann eine Differenz zwischen einem Abtastwert und einem unmittelbar 
zuvor durch den Nulldurchgangsabtaster 62 abgetasteten Wert durch eine Differenzschaltung 64 
sequentlell erhalten werden, um einen Peak-to-Peak-Jitter Jpp> zu bestimmen. Be^ogen auf die 
erhaltena Falge von Peak-to-Peak^Jlttem Jpp wird eine Differenz zwischen dem Maximalwert und 
dem Minimalwert durch den Peak-to-Peak-Detaktor 14 erfaBt, und ein RMS-Wert wird durch den 
RMS-Detektor 15 berechnet. Eine differentielle Wetlenform der abgetasteten Phasenrausch-' 
Wellenform vom Nulldurchgangsabtaster 64 wird von der dlfferentieUen Schaitung 64 berechnet, 
und die differentielle Phasenrausch-Weilenf orm wird den Detektoren 1 4 und 1 6 zugefOhrt. 

an Verfahren zum Erfassen eines angendherten Nulldurchgangspunktes fm Nutklurchgangspunkt- 
Erfassungsteil 63 wird beschriefaen. Urrter der Annahme, daJi der iVfaximalwert einer Wellenform 
ernes eingegebenen Realteils Xc(t) efnem 100%-Pegel entspricht und der Minimalwert einem 0%- 
Pegel entspricht, wird ein 50%-Pegol V(50%) einer Differenz zwischen dem Maximalwert und 
dsm Mfnimaiwert als Nulldurchgangspegel berechnet. Eine Differenz zwischen einem Abtastwert 
und dem 50%-Pegel V[50%) und erne Differenz zwischen seinem benachbarten Abtastwert und 
dem 50%-PBgel V(50%l, d.h. (Xc«-1)-V(50%n und <XcQ)-V(50%», werden berechnet, und 
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autordem wW ein Produkt dieser Werte (XcU-1)-V(50%))xPCc(i)'V(50%)) berechnet. Wenn XcW 
den 50%-Pegel, d.h. den Nullpegd krauzt, andert sich der Abtastwert XcU-1) Oder XcU) von 
sinem negatEven Wert auf einen posftiven Wert oder von einem poshiven Wert auf einen 
negativen Wert. Wenn also das Produkt negativ ist, wird erfaGt, daS X^it) den Nuirpegel gekreim 
hat und ein Zeitpunkt j-1 Oder j, an dem an kleinerer Absolutwert des Abtastwertes Xc{j-1 ) oder 
Xc(j) erfafit wird« wird als angenaherter Nutldurchgang&punkt erhalten. 

Ein Jitter wurde mit dem in Rgur 84 gezeigtan herkdmmlichen Zeitinten/allanalysator gotnessen, 
und entsprechend wurde ein Jitter, wte in Ftgur 85 gezeigt, mit der in Rgur 82 ge^eigten 
Vorrichtung gemessen. In Figur 84 wunie ein SInuswelfensignal von einer Signaiquetfa 65 
frequenzgeteilt und durch einen Frequenzteiter 66 in ein Taktsignal mft einer Frequenz von 1/20 
des Sinuswellensignals umgewandelt. Dieses Tak.t«]gnal wurde mit elnein externen Sinuswellen- 
signal durch einen Jtttergenmtor 44 phasanmodullert, so daH ein Jiner zum Taktsignal hirmige- 
fugt wurde. Der Jitter des Taktsignals mit hiruugefOgtem Jitter wurde durch den Zeitinten/all- 
analysator 67 gemessen. In Rgur 85 wurde ein Taktsignal mtt hinzugefugtem Jitter entsprechend 
dem in Rgur 84 gezeigten ProzeS erzeugt. Dieses Taktsignal wurde von einem AD-Wandler 68 in 
ein digitales Signal umgawandelt, und der Jitter wurde von einer In Rgur 82 gezeigten JlttarmeB- 
vordchtung 69 gemessen. Die experimantellen Bedingungen dieser ft/lessung waren die gleichen 
wia bei dem In Rgur 84 gezeigten Me&prozefi* 

Die experimentellen ErgebnIsse sind in Rguren 86 und 87 gezeigt. In diesen Figuren stallt eine 
seitllche Achse Phasenmodulationstndizes Jq im Jittergenerator 44 dar. Rgur 86 zeigt gemessene 
Paak-to-Peak-Werte iDlfferenz zwischen Maximalwert und Minlmalwert). In Rgur 86 bezeichnet 
ein Rautenzeichen ein vom Zeitirrtervallanalysator 67 gemessenen Wert, ein Krer^eichcn 
bezeichnet einen von der Vorrichtung 69 zum Messen eines Jitters nach dem Atp-Verfahren 
gemessenen Wert* Man erkennt« daB der von der Vorrichtung 69 zum Messen eines Jitters nach 
dem Aq>-Verfahren gemessene Wert nahazu gleich dem vom Zeltintervallanalysator 67 gemesse- 
nen Wert ist. Figur 87 zeigt RMS-Werto von gemessenen Jittem. In Hgvr 87 bezeichnet ein 
Rautenzetchen einen vom Zertintervallanalysator 67 gemessenen Wert, und ein Kreiszelchen 
bezeichnet einen von der Vorrichtung 69 zum Messen eines Jitters nach dem A<p- Verf ah ren 
gemessenen Wert In diesem Fall kann man sagen, da& der von der Von^ichtung 69 zum Messen 
eines Jrcters nach dem A<p-Verfahren gemessene Wert ziemlich gleich dem Me&wert des Zeit- 
intervailanalysators 67 ist. Die Vorrichtung nach der vorilegenden Erfindung kann also den 
gleichen Wert Itefem, der auch durch das herkommiiche Verfahren (Nulldurchgangsverfahren) 
erhalten wird, und somit kann die gleiche Bewertung wie mit den nach dem herk5mmlichen 
Verfahren gemessenen Werten erfolgen. Mit andem Worten kann das erfindungsgem^Ge 
Verfahren MeBwerte liefem, die mit den nach dem herkdmmlichen Verfahren erhaltenen kompati- 
bel sind. 

Au8erdem betrug die Zahl der Nu1[durchgangs*Abtastwerte, die notig waren, um ein sotches 
Ergebnis zu erhalten, 5000 fur den Fall des Peak-tc-Peak- Jitters sowie des RMS- Jitters bel der 
Messung mit dem Zeitintervaflanatysator 67, wohingegen die Zahl der Nulldurchgangs-Abtast- 
werte bei der voriiegenden Erfindung 3179 fur den Fall des Peak-to-Peak-Jrttera und den des 
RMS-JHters bei der Messung mit der Vorrichtung 69 zum Messen eines Jitters nach dem Axp- 
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Vorfahren gamas der vorfiegenden Erfinaung betrug. Die Vonichtung 69 zum Messen ernes 
Jitters nach dem erfindungsgemSlien Aip-Verfahren arfordert eine kleinere Zahl von Abtastwerten 
als der Zeitintervallanalysator, so da& die erfindungsgsmdSa Me&vorrichtung 69 auf dlesem 
Niveau schnell eine Messung durchfuhren kann, 

WiB qben mit Bezug auf Rgur 83b edautert. ist jeder der an angeniherten Nulldurchgangspur^kten 
einar Pha&onrausch-Wellanfarm A<p{t> aufgenommene Abtestwert ein Betrag elnor Abweichung 
von einem tdealzeitpunkt. Diese Abtastwerta sind also gleich dem mIt dem herkdmmfichan 
Phasenerfassungsvarfahren gemessenan RMS-Jitter Jp^g, weswegen die Vorrichtung zum 
Me5$en ©ines Jitters nach dem A<p-Varfahren auch mit dem tierkommliclien Phasenerfassungs- 
Verfahren kompatibel tst. Unter dlesem Gesfchtapunkt wtrd, wia in Rgur 88 gezeigt ein Abtast- 
wert, der einem NuHdurchgangspunkt entspricht, vom NuMdurchgangsabtaster 63 aus einer 
Phasanrausch-Weilenform Aq>{t) aufgenommen, die von dem PhasenrauMh-Erfassungsmittel 61 
zugafQhrt wird, um d«n Abtastwert den Detektoren 14 und 15 als erne Abtast-Phasenrausch- 
Wellenform zuzufOhren. Wie oben mit Bezug auf die In F^ur 32 gezeigte Vonrichtung zum 
Messen eiines Jitters nach dem A9(t)-'Verfahren gezeigt, kann ein RMS-Jittar J^j^ mit dem 
Nulldurchgangsabtaster 62 gemessen werden. Deshalb kann, wie in Rgur 88 gezeigt, die 
Vorrichtung zum K/lessen eines Jitters so aufgabaut sein, da& die Phasenrausch-Werfenform Aq>(t| 
durch einen Schafter 71 umgesc^aftet werden kann und die Phasenrausch-Wellenform Aq>{t) den 
Detektoren 1 4 und 1 5 Ober den Nulldurchgangsabtaster 62 oder direkt zugefuhrt werden kann. 
Femer zeigen Rguren 89 und 90 vom Peak-to-Peak-Detektor 14 erfafite Woae bzw, vom RMS- 
Detektor 15 berechnete Ergebnisse, wenn jeda der Jittermessungen durchgefOhrt wird, unter 
gleichen Bedingungen, in dem Fail, daft der Nulldurchgangsabtaster 62 benutzt wird^ und in dem 
Fallr da& der Nuildurchgangsabtastar 62 ntcht benutzt wird. In diesen Figuren stellt die seitlicha 
Achse Phasenmodulationsindizes Jp tm Jittergenerator 44 dar. Ein Zefchen bezeichnet einen mit 
dem Nulldurchgangsabtaster 62 gemessenen Wert und ein Zaichen V bezeichnet oinen ohne 
Benutzung das Nulldurchgangsabtasters 62 gemessenen Wert. Rgur 89 zeigt die mtt dem Peak- 
to-Peak'Detektor 1 4 erfaRten Werte und Rgur 90 zeigt die mit dem RMS-Detektor 1 B ber^chne- 
ten Werte, £s versteht sichi daB dhnllche Ergebnisse unter Verwendung des Nulldurchgangsa bla- 
sters 62 Oder ohne Verwendung des Nulldurcligangsabtasters 62 erhalten werden konnen. 

Als ndchstes wird eine Vonlchtungskonfiguratfon zum Messen eines Zyklus-zu-Zyklus-J/tters Jcc 
mit dem A9(tJ-Verfahren mit Bezug aof Rgur 91 beschrieben. Bn Zyklus-zu-Zyklus-Jitter Jcc ist 
aine Jftterfluktuation zwischen benachbarten Taktzyklen, d.h- eine Ruktuation der N-ten 
Zeitperiode gegen die IN-I )te Zeitperiode. Deshafb kann ein ZykCus-zu-Zyklus-Jitter Jcc erhalten 
werden, pndem durch efne Dtfferenzschaltung 72 ein Peak-to-Peak-Jitter Jpp^ der N-ten Zeit- 
periQde« der anschlleHend an einen Peak-to-Peak-Jltter Jpp(N.i, der {N-1)ten Zeitperiode aus der 
differentiellen Schaltung 64 in Rgur 91 erhatten wird (relative Fluktuation zwischen Nulldurch- 
gangenh von letzterem subtrahlert wird, um aufeinanderfolgend die subtrahierten Werta JpptN,- 
Jpp,H,i) zu erhalten. Das hei&t, die Differenzschaltung 72 berechnet eine differentieUe Wellenform 
fQr die Ausgaben der Differenzschaltung 64, um das berechnete Eigabnis den Detektoren 1 4 und 
1 5 als Bine zweite Differenz-Phasenrausch-Wellenfarm zuzufuhren> Ein BeispieJ des Me&ergebnrs- 
ses von J^c ist in Rgur 92 gezeigt. Die DIfferenzschaJtung 72 kann an die Ausgabeseite der 
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Differenzschaltung 64 der in Figur 82 g^zeigten Vonrichtung angeschlossen sein, so dafi ein 
Zyklus-zu-Zyklus-Jitter gemessen warden kann. 

Das herkommliche Verfahren zum Messen eines Jitters baslert auf einer Histogramm-Messung, 
aber auch bei dam erfindungsgemaSen A<{)(t)*Verffahrea kann efn Histogramm von gemessenen 
Jittem erzeugt werden. Ein Histogramm von mit dam herkommlictien Zeitintervall-Analysator 
gemessenen Sinuswellanjlttern ist in Rgur 93 gezeigt. Die saitiiche Achse zeigt den Batrag Jpp. 
Figur 94 zeigt ein Ergebnis eines mrt einem HIstogrammganBrator 73 erhaltanen Jitter-Htsto- 
gramm, wenn der gtelche Sfnuswettenjitter mrt der in Rgur 62 gezeigten Vonrichtung zum Messen 
eines Jitters nach dem A(p(t)-Verfahren gemessen wird. Man erkennt, da& jede der Rguren eine 
Histogrammgestalt von Sinuswellenjittern zeigt. 



AuBerdem zeigt Rgur 95 ein Beispiel elnes l^stogramms, wenn ein Hfstogramni einer mit dem in 
Figur 32 gezeigten Phasenrausch-Erfdssungsmtttel 61 eriialtenen Phasenrausch-Wellenform A<p(t) 
mit dem Histogrammgenerator 73 erzeugt wlrd. Oes weiteren zeigt Rgur 96 ein Beispiel elnes 
Histogrammj wenn Zykfus-zu-ZykJ us- Jitter Jcc mrt der Vorrichtung zum Messen eines Jitters nacb 
dem A(p(t)-V6rfahren gemessen werden, und ein Histogramm des Jcc mit dem Histogrammgenera- 
tor 73 erzeugt wird. Auf diese Weise kdnnen diverse Jitter mit der Vorriclnung zum Messen 
eines Jitters nach dem A<p(t}-Verfahren gemaS der vorliegenden Erftndung gemessen werden, und 
Histogramme dieser Jitter kdnnen auch erzeugt werden. Mit der Vorrichtung zum Messen eines 
Jitters nach dem A<p(t]-Verfahren kann eine Jitlerfoewertur>g basierend auf einem mit der 
herkdmmlichen Vorrichtung zum Messen eines Jitters erhaltenen Jrtterhlstogramm in entspre- 
chender Weise durchgefuhrt werden. Die vorliegende - Erfindung ist nicht nur brauchbar zum 
Messen eines SinuswelleniitterSf sondem auch fQr die Messung eines zufSUIgen Jitters. Dies wird 
uberpruft durch die Darsteilung eines Hlstogramms von gemessenen Jittern. Rgur 97 zeigt ein 
Ergebnis einer Histo^amm-Messung, wenn ein Htstogramm von zufaUigen Jittem eines Takt- 
signals eines Mikrocomputers mit dem herkommlichen Zeitintervallanalysator gemessen wird. 
Figur 98 zeigt ein Ergebnis einer Histogramm-Messung, wenn zufallige Jitter des gleichen 
Taktsignats mit der in Rgur 82 gezeigten Vorrichtung zum Messen eines Jitters nach dem A<p{t)' 
Verfahren gemessen werden und ein HistDgramm daraus erzeugt wird. Man erkennt, daft belde 
Figuren ein Histogramm von zufdtllgen Signalen zeigen. 

Wenn eine Hiilikurve eines Eingabesignals verandart wird und das Eingabesignal ampJitudenmo- 
duliart (AM) ist, kann ein durch die Amplrtudenmodulation erzeugtes Seitenband nicht von einem 
Seitenband unterschieden werden, das durch eine durch einen Jitter verursachte Phasenmoduta- 
tion erzeugt ist, so dafi es vorkommen kann, da& eLn Me&ergebnis eines Jitters gra^ wird als 
der tatsdchllche Wert. Unter diesem Gesichtspunkt ist in Rgur 82 ein Fall gezeigt. wo an der 
Eingabeseite des PhasenrausclvErfassungsmfttels 81 ein Beschnetder 74 eingefugt ist« um eine 
AM-(amplltudenmodulierte) Komponente zu entfernen, so daB eine PM-Cphasenmodulterte) 
Komponente als Engabe fur das Phasenrausch-Erfassungsmtttel 61 bestehen bleiben kann. Im 
Beschneider 74 wird im Falle sowohl eines anialogen Signals als auch eines digitalen Signals ein 
Wert {Betrag) eines Eingabesignals auf einen um eine konstante Zahl vervteKachten Wert 
verstarkt. An dem verstSrkten Bngabssfgnal wird ein ProzeS durchgefuhrt, bei dem ein Signal- 
wert, der grdBer als ein vorgegebener erster Schwellwert V,1 ist, durch den ersten Schwellwert 
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Vttfl ersetzt wifxi, und e!n Signalwert, der klelner als ein vorgegebener ^weiter Schwellwert 
V<h2(<V^l) 1st, durch den zweten Schwellwert V^^ ersetzt wird. Auf diese Weise wird das 
Bngafoesignal in em Engabesignaf mit konstanter Amplitude umgewandeft, das eine UmhOllende 
ohne Fluktuation in einer zeitlichen Wellenform hat, so daB ein Jitter genau gemessen werden 
s kann. 

Bei der In Rgur 82 gezeigtan Ausgestattvng ist ein Fall gezeigt, wo in der Dlfferenzschaltung 64 
ein Intervall {Zeitintervall) T,„ zwischen zwei Abtastwerten zum Bestimnnen einer Differenz davon 
und ein Bewegungsschrrtt T. zum Bastimnien von zwei Zeitposittonen (Berechnungszeitpunkten) 

la zum Aufnehmen einer ndchsten Differenz darin eingegeben werden und diverse Differenzen 
anhand dieser Werte T^ und T, aufgenommen werden konnen. Flgur 993 zeigt eine Wellenform 
eines Realteils Xc(t) eines analytischen Signals Zc(t) und Abtastwerta von dessen angenaherten 
Nulldurchgangspunkten (Kreiszeichen ). Flgur 99b zelgt die Phasenrausch-Wellenform A<^t) und 
zeigt Abtastworte ihrar angonaherten Nuildurchgangspunkte durch Kreiszeichen . Bei diesem 

13 Beispie! hat die Phasenrausch-Wellenform A<pit] eine Sinusweitengestalt. Das heU&t, Figur 99b 
zeigt den Fall eines Sinuswellenjltters, wo die Abweichung vom idealen Zeitpunkt dch sinuswet- 
lenfdrmig dndert. In dieser Rgur gibt es 34 Nulldurchgangs-Abtastwerte von A<p(t} hn einer Periode 
des Sinuswellenlitters, Rgur 99 zeigt einen Fall, wo der BewagungsschrHt T, eine L^nge von 1 7 
Abtastpunkten hat und das Differenzintervall T^^ eine Ldnge von 17 Abtastpunkten hat. In diesem 

» Fall wird ein Differenzwert A<|>(j4-T|n)-Aq)(jl aus einem Nulldurchgangs-Abtastwert Aq^j) an einem 
Berechnungszeitpunkt j und einem Nulldurchgangs-Abtastwert A<p(i+Tin) an einem Berechnungs- 
zeitpunkt i + T|„ berechnet, Anschliefiend wird ein Differenzwert A(p(j + 2T,„)-A<p(j + TJ berechnet, 
der eine Differenz zwischen einem Nulldurchgangs-Abtastwert A<p(j + TJ an einem Berechnungs- 
zeitpunkt ]+ T,n und einem Nulldurchgangs-Abtastwert Ai|i{j-f2TJ an einem Berechnungszeitpunkt 

M j + 2Tip ist d»h. an einem Zeitpunkt, der um Ti„ spMter liegt als der vorherige Berechnungspunkt. 
Beim herkommlichen Zeitintervail-Analysator oder dergteichen mrd, wie in diesem Beispief 
gazeigtr ein Zeitpunkt nach einar Diffsrenzzeft 7,^ von ernem Berechnungszeitpunkt der nachste 
Berechnungszeitpunkt. Ein Bewegungsschntt T» kann nicht klelner gemacht werden als das 
Differenzintervall T,„. 

30 

Bel der vorliegenden Erfindung kann ein Bewegungsschntt T. klelner als ein Differenzintervall Tt„ 
gemacht werden, d.h., T,<T,„. Das heiBt, wi© in Rgur 100 gezelgt, wenn bei einer Null-Abtast- 
zeitfolge aus Figur 1 00a der Qetrieb am Zeitpunkt j bagonnen wird, warden zu Zaitpunkten nach 
Jedem Bewegungsschntt T. ab dem Zeitpunkt ], also an Zeitpunkten j, J+T«, ] + 2T„ ... Abtast- 

» werte von A<p(t), d,h. A(p<J), A<t)(j+TJ, A9O + 2T,), ... aufgenommen* wie in Rgur 100b gezeigt 
und diese Abtastwerte werden in einem Pufferspeicher als eine erste Abtastfolge gespeichert. 
Zusatzlich werden an um das Differenzintervall T^, gegen die Zeitpunkte j-fT., j-f 2T^ ... 
verzogerten Zeitpunkten, d.h. an Zeitpunkten j +Tb„ i+T,+T^, J + 2Tg+Tirt Abtastwerte von Aq>(t), 
d.h. Aq»(j4-TJ, A9(i+T.-hT|„), Aqj(j + 2T,+T,„) aufgenommen, wie jeweils in Rgur 100c gezeigt* 

40 und diese Abtastwerte werden im Pufferspeicher als eine zweite Abtastfolge gespeichert, 
Bezogen auf Abtastwerte m'rt der gleichen Folgenummar in der ersten Abtastfolge und der 
zweiten Abtastfolge wird ein Abtastwert in der ersten Abtastfolge vom entsprechenden Abtast- 
wert in der zweiten Abtastfolge subtrahiert, um Dtfferenz-Ausgaben unter der Bedingung T,<Tb, 
zu erhalten. 
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In Figur 101 sind die Weltonform des Reatteils X^it) des analytischen Signals, die Phasenrausch- 
Wellenfarm A(p(t} und die NuUdurchgangspunkte die gielclien wie In Figur 99. Figur 101 zeigt 
ainen Fall, wo ein Berechnungsbewegungsschntt T, dre Lange eines Nuildurchgangspunktas hat 
5 und das DifferenzintervatI Tm die tdnge von 17 Nulldurchgangspunfcten hat. Wie in Rgur 101c 
gezeigt, wild in diesem Fall an jadem Nulldurchgangspunkt sine Differenz von A<pit), z.B. Jp(j|" 
Aq)U + Tjn)-A<p(j) im DifferenzintervaJl T{„ {17 NuUdurchgangspunkte) erhalten. 

Um eine Ruktuation von A<p(t) deutlich zu erhalten, muB T,„ etwas gro&er gemacht warden. Bei 
10 dem In Rgur 99 gezeigten hedcommlichen System Ist jedoch T.^T^u so da& auch T. grofi wird. 
Deshalb ist die Zahl von im gleichen 2eitraum (Datenvolumen) gewinnbaren Differenzwerten 
klein, und deshalb ist <£e Aufldsung schlecht und die Spitzenwerte und Mittelwerte sind keine 
genauen Werte. 

13 Deshalb verhatt slch ein aus den in Figur 99 dargestelhen Differenzen erhaltener Peak-to-Peak- 
Jitter Jpp(t) wegen der verringerten Zahl erhaltener Differenzwerte wie in Rgur 102a gezeigt, und 
der Sphzenwert ist 1883 ps, und der RMS- Wert ist 638 ps. Ein aus den in Figur 101 dargestell- 
ten Differenzen unter den gleichen Bedingungen erhaltener Peak-Jitter J^(t) verhalt sich aufgrund 
der edioKten Zahl von Differenzwerten und der kurzen Intervaile wie in Figur 102b gezeigt, und 

20 der Peak-to-Peak-Wert rst 1940 ps und der RMS-Wert iat 650 ps. Im Fall von Rgur 101 kdnnen 
eine hohe Auflosung und ein genauer Jitter im Vergleich zum in Rgur 99 gezeigten herkdmmli- 
chen Fall erhalten werden. 

Mit Bezug auf einen herkdmmlichen AD-Wandler, wre in Rgur 103a gezeigt, wird ein Eingabe- 
» signal In einen AD-Wandltf 77 eingegeben, nachdem Frequenzkomponenten von mehr als der 
HSIfte der Abtastfrequenz des AD-Wandlers 77 daraus durch ein TiefpaBfilter 76 beseitigt 
worden sind. Der AD-Wandler 77 muQ eine Analog-Dlgital-Wandlung bei einer Abtastfrequenz 
durchfQhren, die gleich dem Zweifachen der Eingabestgnatfrequenz oder hohar ist. Bei der 
erfindungsgemaBen Vorrichtung hingegen kann das Eingabesignal abgetastet und in ein dtgitales 
30 Signal bei einer ntedrigeren Frequenz a|s der Eingabesignalfrequenz umgewandett werden. Wie in 
Rgur 103b gazeigL werden zu diesem Zweck Hochfrequenzkomponanten des Eingabeslgnals 
durch ein BandpaB- Oder TiefpaBfiSter 78 beseitigt^ und dann wird das Fingak>e^gnal in einer 
Abtastbruckenschaltung 79 abgetastet, die aus Oioden aufgebaut ist, indem zwischen AnschlQs- 
sen 81a und 81b angelegta Impulse bei einer niedrlgeren Frequenz als der Engabesignalfrequenz 
abgetastet werden. Ein mit diesem ProzeB genau erhaltener Abtastwert wird durch einen AD- 
Wandler 81 fur jede Abtastung in ein digitate^ Signal umgesetzt. Zum Beispiel wurde ein 
Experiment durchgefOhrt. bei dem ein Sinuswellensignai mit der Frequenz 10,025 MHz verwen- 
dot wurde, das mit einem 20 kHz Signal phasenmoduliert war. Wenn dieses Sinuswellensignai bei 
einer Frequenz von 40,0 MHz, also oberhalb der Frequenz des Eingabeslgnals, abgetastet wurde, 
40 war die Wallenform der Folge von Abtastwerten yAb in Figur 104a gezeigt. In diesem Fall war 
das Spektrum wie in Rgur 106a gezeigt wo ein breiter Peak der Tragerwellenkomponente rnit 
Frequenz 10,025 MHz sowie Paaks von oberen und unteren Seitenbandem (Modulationskompo- 
nenten) beobachtet wurden. Wenn hingegen dieses Sinuswellensignai durch die Schaltungskonfi- 
guration aus Rgur 1Q3b mit einer Frequenz von 100 kHz, also um zwei GrdBenordnungen 
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niedriger als die Tr^gerwellenfrequenz afagetastet (undersamptedl wurde, war dto Wedenform der 
Folge von Abtasfcwerlen wie in Rgur 104fa gezeigt. Diesa Folge von Abtaatworten ist auch in 
ngur 104a durch Krelszeichon gezeigt. In diesem Fall war das Spektrum der Folge von mit 
Undersampling ^awcnnenen Abtastwerten wia In Figur 106b gezergtr wo. ein Peak der Trager- 
wellenkomponente mit Frequenz 25 kHz und rwei Peaks der Modulationskomponenton (obere 
und untere Seltenbander) von 25 kHz ± 20 kHz baobachtat wurden. Daran war zu erkennen, daS 
ein Jitter mit der erfindungsgemafien Vonrichtung auch unter Venn/endung eines Undersamplmg- 
AD-Wandlers gemessen werden kann. 

Bel Jader der in Figuren 82, 88 und 91 gezefgten Ausgestaltungen kann eInes der diversen in 
Rgur 91, Rgur 40b, Figur 67 und Figur 69 gezefgten Mittel zur Umformung des analytischen 
Signals als Mtttet 1 1 zur Umformung des analytischen Signals verwandet werden. Auf&erdem sind 
diese Ausgestaltungen nicht auf die Benutzung etnes AD-Wandlers zum Umwandein eines 
Qngabesignals in ein digitales Signal beschrSnkt, stattdessen kann auch ein Komparator anstelle 
des AD-Wandlers verwendet werden. Das heiSt, im allgemeinen wird ein zu messendes Eingabe- 
signal in ein digitaies Signal durch einen AO-Wandler umgevyrandelt Oder es wIrd durch einen 
Komparator In einen Binirwert zum EIngeban in das Mittel 1 1 zum UnrrFormen des analytrschen 
Signals verSndert. Allerdlngs wfrd ein zu messendes EIngabesignal In das in Figur 40b gezelgte 
Mittel zur Umformung des analytischen Signals eingegeben, ohne in ein digitales Signal umge- 
wandett werden. Auf&erdem kdnnen ein Engabeslgnal des Phasanrausch-Erfassungsm'ittels 81, 
d.h. ein Eingabesignal des Wllttels 11 zum Umformen des analytischen Signals ein durch Fre- 
quenzteilung efnes Eingabesignals (eines Signals, dessen Jitter gemessen werden soil) durch 
efnen Frequenzteiler erzeugtes Signal oder ein durch Frequenzumsetzung eines Eingabesignals 
durch einen Frequenzwandler erzeugtes Signal sein. 

Bislang sind im wesentlichen Messungen des Jitters eines zu messenden Signals beschrieben 
vyorden. Die vorllegende Erfindung ist jedoch fOr Jrttermessungen von diversen SignaKen wIe bei 
der Telekommunikation verwendeten Datensignalen, einem wiederkehrenden Videoslgnai wie 
etwa einem Fernsehdgnal oder derglelchen zu verwenden. 

Die vorllegende Erfindung ist zwar mit Bozug auf die bevoncugte Ausgestaltung als BelspJel 
beschrieben worden, Fachleuten ist iedoch offensichtlich, daB diverse Abwandlungen, Anderun- 
gen und/oder kleinere Verbesserungen der oben baschriebanen Ausgestaltung durchgefOhrt 
werden kdnnen, ohne den Rahmen der vorliegenden Erfindung zu verlassen. So versteht sich, daft 
die vorllegende Erfindung nIcht auf die dargestellte Ausgestaltung beschrSnkt ist, sondem alle 
Anderungen, Abwandlungen und/oder kisineren Verbesserungen umfassen soil, die in den 
Rahmen der Erfindung. wia in den nachfolgenden AnsprOchen definiert, fallen. 

Im folgenden sind die oben erwdhnten Litsraturhinweise cVWs c18 aufgeltstet. 
[cll: Alan V. Oppenheim, Alan S- Willsky and fan T. Young, 
Signals and Systems, Prentice-Hall, Inc., 

[c2]: Athanasios Papouiis, "Analysis for Analog and Digita Signals", Gendal Kogakusha, 1982. 
[c31: Stefan L Hahn, Hilben Transfonns In Signal Processing, Artrch House Inc., 1996. 
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rc4]: J. Dugundp, "Enveiopes and Pre-Envefopes of Real Wavefonrts", IRE Trans. Inform. Theory, 
vol. IT-4. pp. 53-57, 1958. 

[c51: ^an V, Oppenhe/m &ncf RonM W. Schafen Discrete-Time Signal Pmcesskig, Prentice-Hall, 
inc., 1989. 

[c6]; Tn'stan Needham, Visual Complex Analysis, Oxford University Press, Inc., 1997. 

Ic7]: Donald 6^ CMders, David P, Skinner and Robert C. Kemerait, "The Cepstrum: A Guide to 

Processing", Proc. IEEE, vol. 65, pp. 1428-1442, 1977. 

[c8]: Jose M. Tribolet "A New Phase Unwrapping Algon'thm', IEEE Trans. Acoust., Speech, 
Srgnal Processing, vol, ASSP-25, pp. 170-177, 1977. 

[c91: Kuno P, Zimmermann, "On Frequency-Domwn and lime-Domain Phase Unwrapping"*, Proc. 
IEEE, vol. 75, pp. 51 9-520, 1 987. 

[c10]: Julius S. Bendat and Allan G. Hersol, Random Data: Analysis and Measurement Procedu- 
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1988. 

[cl3]: Lee D. Cosart, Luiz Peregrine and AtuI Tamhe, Ume Domain , Analysis and Its Practical 
Application to the Measurement of Phase Noise and Jitter^, IEEE Trans. Instrum. Meas., vol. 46, 
pp. 1016-1019, 1997. 

[c14]: Jacques Rutman, "Characterization of Phase and Frequency Instahi/itfes in Precision 
Frequency Sources: fifteen Years of Progress" , Proc. IEEE, vol. 66, pp. 1048-1075, 1977. 
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Prentice-Hall, lnc.,1987. 
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Em zu messendes Signal wind mit Hilfo eines Hilbert-Transformators in ein kompfexes analyti- 
sches Signal umgeformt, und eine momentane Phase dieses analytischen Signals wird abge- 
schatzt. Eine Hnaare Phase wnrd von der momentanen Phase subtrahiert^ urn eine Phasenrausch- 
Wellenform zu erhaiten. Die Phasenrausch-Wellenfonn wird in der Nahe eines Nuildurchgangs- 
punktes eines Realteils des analytischen Signals abgetastet. Eine Differenzwellenfonn der Abtast- 
Phassnrausch-WeUenform wIrd berechnet. urn eine Differenz-Phasenrausch-Wellenfomi zu 
erhalten. Ein RMS-Jitter wird aus der Phasenrausch-Wellenform erhalten, und ein Ptak-to-Peak- 
Jitter wird aus der Phaeenrausch-Weilenfomn erhalten. 
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1. Vorrichtung zum Messen eines Jitters^ mit: 

anatytischen S/gnalumformungsmittsIn zum Umforman eines zu messenden Signals in 
etn komplexes analytisches Signal; 

Momentanphasen-Absch3tzungsmftteln zum Qewinnen einer momentanen Phase des 
analytischen Signals; 

Linearphase-Entfemungsmtttefn zum Entfernen eIner llnearen Phase aus der momenta- 
nen Phase, um eine Phasenrausch-Wellenf orm zu ertialten; und 

Jittererfas8ung$mrttefn zum Erfialten arnes Jitters des zu msssenden Signals aus der 
Phasenrausch-Wallenform . 

2. Vonichtung zum Messen eines Jitters nach Anspmch 1, ferner mit: 

einem Nulidurchgangsabtaster zum Abtasten der Pha$enrausch-Weltenform als Eingabe- 
signal zu eInem Zeitpunkt nahe einem NuUdurchgangpunkt des Realteils des anatytischen Signals 
und zur Ausgabe einer abgetasteten Phasenrausch-Wellenfamn. 

3» Vorrichtung zum Messen eines Jitters nach Anspruch 2, femer mit; 

einer ersten Dlfferenzschaltung zum Eingeben der abgetasteten Phasenrausch-Wellen- 
fonn und zum Berechnen von deren Oifferenzweltenfomi, um eine erste Diffaranz-Phasenrausch- 
Wfillenform auszugeben. 

4. Vorrichtung zum ft^essen eines Jitters nach Anspruch 3, ferner mit: 

einer zweiten Dlfferenzschaltung zum Eingeben der ersten Differenz-Phasenrausch- 
We»enform und zum Berechnen von deren Differenzwelfenform, um eine zweite Differenz- 
Phasenrausch-Wellenform auszugeben. 

5, Vorrichtung zum Messen eines Jiuers nach einem der Anspruche 1 bis 4, famer mit: 
einem Komparator zum Vertifaichen des zu messenden Signals mit efnor analogen Refe- 

renzgrdfie. um das zu messende Signal in einen Bindrwert umzudndern und den Bin^rwert den 
analytischen Signalumformungsmrttein zuzufuhren. 

6» Vorrichtung zum Mc^en eines Jitters nach einem der Anspruche 1 bis 4, bei dem die 
anatytischen Signalumformungsmtttel Minel sind, um das zu messende Signal einem BandpaC&fil- 
ter zuzufQhren, eine Hilbert-Transformation einer Ausgabe des Bandpaafilters mittels eines 
Hilbert-Transformators durchzufuhren, um den Imagindrteil des analytischen Signals zu erhatten, 
und um die Ausgabe des BandpaQfiltars zu dem Realtett des analytischen Signals zu machen, 

7. Vorrichtung zum Messen eines Jitters nach einem der AnsprQche 1 bis 4, bei dem die 
analytischen Signal umformungsmittel umfassen: 

einen Frequenzbereich-Transfonnator zum Transfonnieren des zu messenden Signals in 
ein Signal Im Frequenzbereich; 
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einen Bandpaft-Prozessor zum Abschneiden negativer Fraquenzkoinponenten von einer 
Ausgabe des Freouenzbereich-Transfarmators und zum Extrahieren nur von Fraquen^oinponen- 
ten in der Ndhe der Frequenz des zu messenden Signals; und 

einen Zeitbereich-Transformator zum Invers-Transformieren der Ausgabe de3 BandpaB- 
Prozessors in ein Signal im Zeltbereich« 

8. Vorrichtung zum Messen eines Jitters nach Anspnjch 7, femer mit: 
einem Pufferspeicher zum Speicham des zu messenden Signals; 
wobei dia analytfschen Srgnalumformungsmrttel femer umfassen: 

MIttel zum Entnehmen des zu messenden Signals in sequentieller Folge aus dem Puffer- 
speicher, so da& sich das entnommene zu messende Signal teilwalfie mit einem kurz zuvor 
entnommenen zu messenden Signal Oberfappt; 

Mtttel zum Multiplizleren jedes entnommenen Teilsignals des zu messenden Signals mit 
eIner Fensterfunktton, um das Multlplikationsergebnis dem Frequenzbereich-Transforrnator 
ztizuf uhren; und 

Mrttel zum Multiplizieren des in den Zertbereich transformierten Signals mit einem Kehr- 
were der Fensterf unktion, um das analytische Signal zu erhalten. 

9. Vorrichtung zum Messen eines Jitters nach einem der AnsprGcfie 1 bis 4, bei dem die 
analytischen Signalumformungsmittel umfassen: 

einen ersten Frequenzmischer zum Multiplizieren des zu messenden Signals mit einem 
Sinuswellensignai: 

einen zwerten Frequenzmischer zum Muftipfizieren des zu messenden SfgnaJs mit einem 
Cosinuswellensignal^ dessen Frequenz die gleiche wie die des Sinuswellensignals 1st; 

ein erstes Tiefpadfilter, dem eine Ausgabe des ersten Frequenzmischers zugefOhrt wird; 
ein zv/eites Ttefpafifilter. dem efne Ausgabe des zwerten Frequenarmischers zugefQhrt 

wird; 

einen ersten AD-Wandler zum Umwandeln einer Ausgabe des ersten TIefpafifilters in ein 
digitales Signal; und 

einen zweiten AD-Wandler zvm Umwandeln elner Ausgabe des zweiten Tlefpa&f titers in 
ein digitales Signal; 

wobsi das analytische Signal aus einem Ausgabesignal des ersten AD-Wandlers und 
einem Ausgabesignal des zweiten AD-Wandlers zusammengesetzt ist. 

10. Vorrichtung zum Messen eines Jitters nach einem der Anspruche 1 bis 4, bei dem 
die analvtischen Signalumformungsmrttel umfassBn; 

einen ersten Frequenzmischer zum Muldpliziaren des zu messenden Signals mit einem 
Sinuswellensignal; 

etnen zweiten Frequenzmischer zum Multlpliziersri des zu messenden Signals mit einem 
CosinuswellensignaL dessen Frequenz die gleiche wie die des Srnuswellensfgnals ist; 

ein erstes Hef pa&filter, dem etne Ausgabe des ersten Frequenzmischers zugefOhrt wird; 
ein zweites TiefpaSfilter, dem eine Ausgabe des zweiten Frequenzmischers zugefuhrt 

wird; 
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einen ersten Komparator zum Vergleichen siner Ausgabe des ersten TiefpaKfilters mit 
Biner analogen ReferenzgrofSe; und 

einen zweiten Komparator zum Vergleichen einer Ausgabe des zwehen Tiefpafif ilters mit 
der anaiogen Referenzgrol^e; 

wobei das analytische Signal aus einem Ausgabesignal de& ersten Komparators und 
einem Ausgabesignal des zweiten IComparators zusammengesetzt 1st 

1 1 . Vorrichtung zum Messen ernes Jitters nach einem der AnsprOche 1 bis 4, bei dem 
die Jitter-Erfassungmittel Peak-toPeak-Erfassung»mittel zum Edialten einer Drfferenz zwischen 
dem Maximalwert und dem Minlmalwert der Phasenrausch-Wellenform als einen Sphzen-Wert 
eines Jitters sind. 

12. Vorrichtung zum Messen eines Jitters nach einem der Anspruche 1 bis 4» bei dem 
die Jitter-Erfassungsmittei RMS-Erfassungmittel zum Berechnen eines Effektivwerts der Phasen- 
rausch-Wellenform sind, um einen Effelctivwert eines Jitters zu erhalten. 

13. Vorrichtung zum Messen eines Jitters nach einem der Anspruche 1 bts 4, bet dem 
die Mittel zum Erfassen eines Jitters Histogramm-Abschatzungsmittel zum Erhaiten eines 
Histogramms der Phasenrausch-Welienform sind. 

14. Vorrichtung zum Messen eines Jitters nach einem der Anspruche 1 bis 4, bei dem 
die Unearphase-Entfemungsmlttel umfassen: 

Kontlnulerlichphase-Umwandlungamlttel zum Umwandein einer etngegebenen momenta- 
nen Phase in elne kontinuierliche Phase; 

Unearphase-Abschitzungsmittef zum Abschdtzen einer linearen Phase mit Bezug auf die 
umgewandelte kontinuierliche Phase; und 

Mittel zum Subtrahieren der alsgeschitzten linearen Phase von der kontinuierlichen 
Phase, um die Phasenrausch-Welienform zu erhaiten, 

15. Verfahren zum Messen eines Jitters mit den Schritten: 

einem analytischen Slgnal-Transformationsschritt des Umformeris eines zu messenden 
Signals in ein komplexes analytisches Signal; 

einem Momentanphasen-AbschStzungsschritt des Hrhaltens einer momentaner> Phase 
des analytischen Signals; 

einem Linearphase-Entfernungsschritt des Entfemens einer linearen Phase aus der 
momentanen Phase, um eine Phasenrausch-Welienform zu erhaiten; und 

einem Schritt des Erhaltens eines Jitters des zu messenden Sisals aus der Phasen- 
rausch-Welienform . 

16. Verfahren zum Messen eines Jitters nach Anspruch 15« femer mit den Schritten; 
Abtasten der Phasenrausch-Welienform an einem Zeitpunkt nahe einem NuUdurch- 

gangspunkt des Realteils des analytischen Signals zum Erhalt einer Abtast-Phasenrausch- 
Weilenform; und 
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Berechnen einer Differenzwelleaform der Abtast-PhasenrausctvWeUenfarmr uiri eine 
erste Differenz-Phasenrausch-Weflenfomn zu erhaften, 

1 7. Verfahren zum Messen eines Jitters nach Anspmch 16, femer mit dem Schrttt: 
Bsrechnen einer Differenz-Wellenform der ersten Differeni-Phasenrausch-Wellonform, 
um eine zweite Diff erenz-Phasenrausch-Wellenform zu erhatten. 
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APPARATUS FOR AND METHOD OF MEASURING A JITTER 

CROSS-RRFRRENCH TO RELATED APPLTCATTONS 

This application is a continuation-in-part application of U. S. 
Patent Application Serial No. 09/246,458 filed on February 8, 1999. 

BACKGROUND OF THE INVENTTON 

1. Field of the Invention 

The present invention relates to an apparatus for and a method 
of measuring a jitter in a microcomputer. More particularly, the 
present invention relates to an apparatus for and a method of 
measuring a jitter in a clock generating circuit used in a 
microcomputer. 

2. Description of the Related Art 

In the past thirty years, the number of transistors on a VLSI 
(very large scale integrated circuit) chip has been exponentially 
increasing in accordance with Moore's law, and the clock frequency 
of a microcomputer has also been exponentially increasing in 
accordance with Moore's law. At present time, the clock frequency 
is about to exceed the limit of 1.0 GHz. (For example, see: Naoaki 
Aoki, H.P.Hofstee, and S.Dong; "GHz MICROPROCESSOR", 
INFORMATION PROCESSING vol. 39, No. 7, July 1998.) Fig. 1 is 
a graph showing a progress of clock period in a microcomputer 
disclosed in Semiconductor Industry Association: "The National 
Technology Roadmap for Semiconductors, 1997". In Fig. 1, an 
RMS jitter (root-mean-square jitter) is also plotted. 

In a communication system, a carrier frequency and a carrier 
phase, or symbol timing are regenerated by applying non-linear 



operations to a received signal and by inputting the result of the 
non-linear process to a phase-locked loop (PLL) circuit. This 
regeneration corresponds to the maximum likelihood parameter 
estimation. However, when a carrier or a data cannot correctly be 
regenerated from the received signal due to an influence of a noise 
or the like, a retransmission can be requested to the transmitter. In 
a communication system, a clock generator is formed on a separate 
chip from the other components. This clock generator is formed on 
a VLSI chip using a bipolar technology, GaAs technology or a 
CMOS technology. 

In each of many microcomputers, an instruction execution is 
controlled by a clock signal having a constant period. The clock 
period of this clock signal corresponds to a cycle time of a 
microcomputer. (For example, see: Mike Johnson; "Superscale 
Microprocessor Design", Prentice-Hall, Inc., 1991.) If the clock 
period is too short, a synchronous operation becomes impossible 
and the system is locked. In a microcomputer, a clock generator is 
integrated in a same chip where other logical circuits are integrated. 
Fig. 2 shows, as an example, a Pentium chip. In Fig. 2, a white 
square (□) indicates a clock generating circuit. This 
microcomputer is produced utilizing a CMOS (complementary 
metal-oxide semiconductor) processing. 

In a communication system, the average jitter or the RMS jitter 
is important. The RMS jitter contributes to an average noise of 
signal-to-noise ratio and increases the bit error rate. On the other 
hand, in a microcomputer, the worst instantaneous value of some 
parameter determines the operation frequency. That is, the peak- 
to-peak jitter (the worst value of jitter) determines the upper limit of 
the operation frequency. 

Therefore, for testing of a PLL circuit in a microcomputer, there 
is required a method of measuring an instantaneous value of jitter 
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accurately and in a short period of time. However, since a 
measurement of a jitter has been developed in the area of 
communications, there is no measuring method, in the present state, 
corresponding to this requirement in the area of microcomputers. It 
5 is an object of the present invention to provide a method of 

measuring an instantaneous value of jitter accurately and in a short 
period of time. 

On the contrary, for testing of a PLL circuit in a communication 
system, there is required a method of measuring an RMS jitter 
10 accurately. Although it takes approximately 10 minutes of 
measuring time, a measuring method actually exists and is 
practically used. Fig. 3 collectively shows comparisons of clock 
generators between a microcomputer and a communication system. 

A phase-locked loop circuit (PLL circuit) is a feedback system. 

15 In a PLL circuit, a frequency and a phase 0; of a given reference 

signal are compared with a frequency and a phase Go of an internal 
signal source, respectively to control the internal signal source, 
using the differences therebetween, such that the frequency 
difference or the phase difference can be minimized. Therefore, a 

20 voltage-controlled oscillator (VCO) which is an internal signal 

source of a PLL circuit comprises a component or components the 
delay time of which can be varied. When a DC voltage is inputted 
to this oscillator, a repetitive waveform having a constant period 
proportional to the direct current value is outputted. 

25 The PLL circuit relating to the present invention comprises a 

phase-frequency detector, a charge pump circuit, a loop filter and a 
VCO. Fig. 4 shows a basic circuit configuration of a PLL circuit in 
a block diagram form. Next, the operation of each of the circuit 
components will be briefly described. 

30 A phase-frequency detector is a digital sequential circuit. Fig. 
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5 is a block diagram showing a circuit configuration of a phase- 
frequency detector comprising two D-type flip-flops D-FFl and 
D-FF2 and an AND gate. A reference clock is applied to a clock 
terminal ck of the first D-type flip-flop D-FFl, and a PLL clock is 
5 applied to a clock terminal ck of the second D-type flip-flop D-FF2. 
A logical value "1" is supplied to each data input terminal D. 

In the circuit configuration described above, when each of the 
two Q outputs of the both flip-flops becomes "1" at the same time, 
the AND gate resets the both flip-flops. The phase-frequency 
10 detector outputs, depending on the phase difference and the 

frequency difference between the two input signals, an UP signal for 
increasing the frequency or a DOWN signal for decreasing the 
frequency. (For example, see: R.Jacob Baker, Henry W.Li, and 
David E.Boyce; "CMOS Circuit Design, Layout, and Simulation", 
15 IEEE Press, 1998.) 

Fig. 6 shows a state transition diagram of a phase-frequency 
detector (PFD). The phase-frequency detector transits the state by 
rise edges of a reference clock and a PLL clock. For example, as 
shown in Fig. 7, when the frequency of a reference clock is 40 MHz 
20 and the frequency of a PLL clock is 37 MHz, in order to increase the 
frequency, an UP signal is outputted during a time interval between 
the two rise edges. A similar operation is also performed when a 
phase difference is present between the reference clock and the PLL 
clock. The phase-frequency detector has the following 
25 characteristics compared with a phase detector using an Exclusive 
OR circuit. (For example, see: R.Jacob Baker, Henry W.Li, and 
David E.Boyce; "CMOS Circuit Design, Layout, and Simulation", 
IEEE Press, 1998.) 

(i) The phase-frequency detector operates at a rising edge of an 
30 input clock, and does not relate to the shape of the waveform such as 
a pulse width of the clock. 
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(ii) The phase-frequency detector is not locked by a harmonic 
of the reference frequency. 

(iii) Since both of the two outputs are logical "0" during a time 
period when the loop is locked, a ripple is not generated at the 

5 output of the loop filter. 

The phase-frequency detector is highly sensitive to an edge. 
When an edge of a reference clock cannot be discriminated due to a 
noise, the phase-frequency detector is hung-up to some state. On 
the other hand, in a phase detector based on an Exclusive OR circuit, 
10 even if an edge cannot be discriminated, the average output is 0 
(zero). Therefore, 

(iv) The phase-frequency detector is sensitive to a noise. 

A charge pump circuit converts logical signals UP and DOWN 
from the phase-frequency detector (PFD) into specific analog signal 

15 levels (ip, -ip and 0). The reason for the conversion is that, since 
signal amplitude in a digital circuit has a large allowance width, a 
conversion to a specific analog signal level is necessary. (For 
example, see: Floyd M. Gardner; "Phaselock Techniques", 2nd 
edition, John Wiley & Sons, 1979; and Heinrich Meyr and Gerd 

20 Ascheid; "Synchronization in Digital Communications", vol, 1, 
John Wiley & Sons, 1990.) 

As shown in Fig. 8A, a charge pump circuit comprises two 
current sources. In this case, in order to simplify the model circuit, 
it is assumed that each of the current sources has the same current 

25 value Ip Further, in order to simply describe an output current ip of 
the charge pump circuit, a negative pulse width is introduced as 
shown in Fig. 8B. The logical signals UP and DOWN open/close 
switches Sj and S2, respectively. That is, the logical signal UP 
closes the switch S^ during a time peripd of positive pulse width t 

30 and the logical signal DOWN closes the switch S2 during a time 
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period of negative pulse width t. Therefore, the output current ip is 
represented, during the time period of pulse width t, by the 
following equation. 

5 ip=IpSgn(x) (2.1.1) 

Otherwise, the output current ip is as follows. 

ip=0 (2.1.2) 

10 

(For example, see: Mark Van Paemel; "Analysis of Charge-Pump 
PLL: A New Model", IEEE Trans. Commun., vol. 42, pp. 2490-2498, 
1994.) 

In this case, sgn(T) is a sign function. The function sgn(T) takes 
15 a value of +1 when t is positive, and takes a value of -1 when x is 
negative. When the two switches Sj and are open, no current 
flows. Therefore, the output node is in high impedance. 

A loop filter converts a current ip of the charge pump circuit into 
an analog voltage value Vctrl- As shown in Fig. 9A, a first order 

20 loop filter can be constructed when a resister and a capacitor C 
are connected in series. When a constant current ip given by the 
equations (2.1.1) and (2.1.2) is inputted to the filter, an electric 
charge proportional to a time length is charged in the capacitor C. 
That is, as shown in Fig. 9B, the control voltage Vctrl linearly 

25 changes during the time period t. In the other time period, the 
control voltage Vctrl remains constant (for example, see the 
literature of Mark Van Paemel). 
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Vctrl(0 



lj;^ip(x>lT + VcTRL(to). 



VcTRL(t) 




The resistance value and the capacitance value of the loop filter 



are selected such that an attenuation coefficient and a natural 
frequency are optimized. (For example, see: Jose Alvarez, Hector 
Sanchez, Gianfranco Gerosa and Roger Countryman; "A Wide- 
bandwidth Low-voltage PLL for Power PC Microprocessors", IEEE 

10 J. Solid-state Circuits, vol. 30, pp. 383-391, 1995; and Behzad 
Razavi; "Monolithic Phase-Locked Loops and Clock Recovery 
Circuits: Theory and Design", IEEE Press, 1996.) In the present 
invention, the loop filter is configured as a passive lag filter as 
shown in Fig. 10 in accordance with a thesis by Ronald E. Best listed 

15 below. (See: Ronald E: Best; "Phase-Locked Loops", 3rd edition, 
McGraw-Hill, 1997.) Because, as disclosed in this Ronald E. Best's 
publication, the combination of a phase-frequency detector and a 
passive lag filter has infinite pull-in range and hold range, and 4 
hence there is no merit in using an other type of filter. In Fig. 10, C 

20 = 250 pF, R, = 920 O, and R2 = 360 Q. are set. The VCO is 
constituted, as shown in Fig. 11, by thirteen stages of CMOS 
inverters IN-1, IN-2, • • • and IN^13. The power supply voltage is 



The linear characteristic of the voltage controlled oscillator 
25 VCO is given by the following equation. 

fvco = K VCO ^CTRL (2.3) 
In this case, Kvco is a gain of the VCO, and its unit is Hz/V. 

When the PLL is in synchronous state (a state that a rise edge of 



5 V. 
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a reference clock accords with a rise edge of a PLL clock), the 
phase-frequency detector outputs no signal. The charge pump 
circuit, the loop filter and the VCO provided in the rear stages of the 
PLL do not send/receive signals and keep maintain the internal state 
5 unchanged. On the contrary, when a rise edge of a reference clock 
does not accord with a rise edge of a PLL clock (in asynchronous 
state), the phase-frequency detector outputs an UP signal or a 
DOWN signal to change the oscillation frequency of the VCO. As a 
result, the charge pump circuit, the loop filter and the VCO provided 

10 in the rear stages of the PLL circuit send/receive signals and transit 
into a corresponding state. Therefore, it could be understood, in 
order to measure an internal noise of the PLL circuit, that the PLL 
circuit must be placed in a synchronous state. On the other hand, in 
order to test a short-circuit failure or a delay failure of the PLL 

15 circuit, the PLL circuit must be moved into other state. 

Now, a random jitter will be described. 

A jitter on a clock appears as a fluctuation of a rise time and a 
fall time of a clock pulse series. For this reason, in the transmission 
of a clock signal, the receiving time or the pulse width of the clock 
20 pulse becomes uncertain. (For example, see: Ron K.Poon; 

"Computer Circuits Electrical Design", Prentice-Hall, Inc, 1995.) 
Fig. 1 2 shows jitters of a rise time period and a fall time period of a 
clock pulse series. 

Any component in the blocks shown in Fig. 4 has a potential to 
25 cause a jitter. Among those components, the largest factors of a 

jitter are a thermal noise and a shot noise of the inverters composing 
the VCO. (For example, see: Todd C.Weigandt, Beomsup Kim and 
Paul R.Gray; "Analysis of Timing Jitter in CMOS Ring Oscillators", 
International Symposium on Circuits and System, 1994.) Therefore, 
30 the jitter generated from the VCO is a random fluctuation and does 
not depend on the input. In the present invention, assuming that the 



major jitter source is the VCO, it is considered that the measurement 
of a random jitter of an oscillation waveform of the VCO is the most 
important problem to be solved. 

In order to measure only a random jitter of an oscillation 
waveform of the VCO, it is necessary that the PLL circuit maintains 
the components other than the VCO to be inactive. Therefore, as 
mentioned above, it is important that a reference input signal to be 
supplied to the PLL circuit strictly maintains a constant period so 
that the PLL circuit under test does not induce a phase error. A 
concept of this measuring method is shown in Fig. 13. 

As a preparation for discussing a phase noise, a zero crossing is 
defined. Assuming that the minimum value -A of a cosine wave 

Acos(27ifot) is 0 % and the maximum value + A thereof is 100 %, 
a level of 50 % corresponds to zero amplitude. A point where the 
waveform crosses a zero level is called a zero crossing. 

A phase noise will be discussed with reference to, as an example, 
a cosine wave generated from an oscillator. An output signal 
XidealCO of an ideal oscillator is an ideal cosine wave having no 
distortion. 

XiDEAL(t) = A.cos (27cf,t +9 J (2.4) 

In this case, Ac and fc are nominal values of amplitude and a 
frequency, respectively, and 0c is an initial phase angle. When the 
output signal XjdealCO is observed in frequency domain, the output 
signal is measured as a line spectrum as shown in Fig. 14. In the 
actual oscillator, there are some differences from the nominal 
values. In this case, the output signal is expressed as follows. 
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Xosc(t) = [Ae + B(t)] COS (27Cf,t + 0, + A(j)(t)) 

(2.5.1) 

Xosc(t) = A, COS (27rfet +0, + A^(t)) (2.5.2) 

5 

In the above equations, 8(t) represents a fluctuation of amplitude. 
In the present invention, the discussion will be made assuming that, 
as shown in the equation (2.5.2), the amplitude fluctuation E(t) of 
the oscillator is zero. In the above equations, (t) represents a 

10 phase fluctuation. That is, A(|)(t) is a term for modulating the 
ideal cosine wave. The initial phase angle 0c follows a uniform 
distribution in the range of an interval (0,27t). On the other hand, 
the phase fluctuation A(|)(t) is a random data and follows, for 
example, a Gaussian distribution. This A(})(t) is called a phase 

15 noise. 

In Fig. 15, an output signal Xi^eal 

(t) of an ideal oscillator and 
an output signal Xosc(t) of actual oscillator are plotted. 
Comparing those signals with one another, it can be seen that the 
zero crossing of Xosc(t) is changed due to A(j) (t) . 

20 On the other hand, as shown in Fig. 16, when the oscillation 

signal Xosc(0 is transformed into frequency domain, the influence 
of a phase noise is observed as a spectrum diffusion in the proximity 
of the nominal frequency fo. Comparing Fig. 15 with Fig. 16, it can 
be said that frequency domain is easier to observe the influence of a 

25 phase noise. However, even if the clock pulse shown in Fig. 12 is 
transformed into frequency domain, the maximum value of the pulse 
width fluctuation cannot be estimated. Because, the transformation 
is a process for averaging the fluctuation in certain frequencies, and 
in the summing step of the process, the maximum value and the 

30 minimum value are mutually canceled. Therefore, in a peak-to-peak 
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jitter estimating method which is an object of the present invention, 
a process in time domain must be a nucleus of the method. 

Here, it will be made clear that an additive noise at the reference 
input end to the PLL circuit is equal to an additive noise at the input 
5 end of the loop filter. (See: Floyd M.Gardner; "Phaselock 

Techniques", 2nd edition, John Wiley & Sons, 1979; and John 
G.Proakis; "Digital Communications", 2nd edition, McGraw-Hill, 
1989.) Fig. 17 shows an additive noise at the reference input end to 
the PLL circuit. In order to simplify the calculation, it is assumed 
10 that a phase detector of the PLL circuit is a sine wave phase detector 
(mixer). 

The PLL circuit is phase-synchronized with a given reference 
signal expressed by the following equation (2.6). 

15 X,ef(t) = AeCOs(27tfet) (2.6) 

In this case, it is assumed that the following additive noise 
expressed by the equation (2.7) is added to this reference signal 
X,.f(t). 

20 

X„oi,e(t) = ni(t) cos(27cf,t) - njt) sin(27ifet) 

(2.7) 

Xvco(t) = cos(27rfet+A(l)) (2.8) 

25 

An oscillation waveform of the VCO expressed by the above 
equation (2.8) and the reference signal X,.ef(t) + X„oise(t) are inputted 
to the phase detector to be converted to a difference frequency 
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component. 



PD 



(t) = K 



PD 



A 



cos(A(|)) + ^ cos(A<l))- sm(A^) 

2 2 2 



K 



PD 



COS 



(A(|))+ 



iliW 



COS 



nq(t) 



sin 



(2. 9) 



10 



In this case, Kp^ is a gain of a phase comparator. Therefore, it can 
be understood that the additive noise of the reference signal is equal 
to that an additive noise expressed by the following equation (2.10) 
is applied to an input end of the loop filter. 



x„oise,LPF(t)= ^cos(A^)-^sin(A^) 



(2. 10) 



15 



20 



Fig. 18 shows an additive noise at the input end of the loop filter. If 
a power spectrum density of the additive noise at the reference input 
end of the PLL circuit is assumed to be No[V^/Hz], the power 
spectrum density G„n(f) of the additive noise at the input end of this 
loop filter is, from the equation (2.10), expressed by the following 
equation (2.11). 



Gn„(f) = ^[v'/Hz] 



(2. 11) 



Moreover, it can be seen from the equation (2.9) that when a 
phase difference A(j) between the oscillation waveform of the VCO 
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and the reference signal becomes tzI2, an output of the phase 
detector becomes zero. That is, if a sine wave phase detector is used, 
when the phase of the VCO is shifted by 90 degrees from the phase 
of the reference signal, the VCO is phase-synchronized with the 
5 reference signal. Further, in this calculation, the additive noise is 
neglected. 

Next, using a model of equivalent additive noise shown in Fig. 
17, an amount of jitter produced by an additive noise will be made 
clear. (See: Heinrich Meyr and Gerd Ascheid; "Synchronization in 
10 Digital Communications", vol. 1, John Wiley & Sons, 1990.) In 

order to simplify the expression, assuming 0; = 0, the phase Gq of 
the output signal corresponds to an error. A phase spectrum of the 
oscillation waveform of the VCO is expressed by the equation 
(2.12). 

Geoeo(f)=|H(ffG^(f) (2.12) 



In this case, H(f) is a transfer function of the PLL circuit. 



20 H(s) = g^= KvcoKpdF(s) (2.13) 

ei(s) s + KvcoKpdF(s) 



Since a phase error is -Gq, a variance of the phase error is given by 
the following equation (2.14). 



25 



ai^=ifolH(f)|'G^(f)df (2.14) 

71 
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Substituting the equation (2.11) for the equation (2.14), the 
following two equations are obtained. 



ci^ = ^B, (2.15.1) 



2 




NnB. 



(2. 15. 2) 



That is, if a signal to noise ratio of the loop 

10 is large, a phase noise becomes small. In this case, is an 

equivalent noise band width of the loop. 

As described above, an additive noise at the reference input end 

of the PLL circuit or an additive noise at the input end of the loop 

filter is observed as an output phase noise, which is a component 
15 passed through a lowpass filter corresponding to the loop 

characteristic. The power of a phase noise is inversely proportional 

to a signal to noise ratio of the PLL loop. 

Next, a discussion will be made as to how a phase fluctuation 
due to an internal noise of the VCO influences a phase of output 
20 signal of the PLL. (See: Heinrich Meyr and Gerd Ascheid; 

"Synchronization in Digital Communications", vol. 1, John Wiley & 
Sons, 1990.) An output signal of the VCO is assumed to be 
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expressed by the following equation (2.16). 

Xvco.noise = A,cos(27.fet + + ^(t)) (2.16) 

In this case, ep(t) is a phase of an ideal VCO. An internal thermal 
noise or the like generates T(t). The generated T(t) is an internal 
phase noise and randomly fluctuates the phase of the VCO. Fig. 19 
shows an internal phase noise model of the VCO. A phase ep(S) at 
the output end of the ideal VCO is given by a equation (2.17). 



0p(s) = KpDKvco^^(s) (2. 17) 

In this case, 0(t) is a phase error and corresponds to an output of the 
phase detector. 



o(s)=e,(s)-eo(s)=G.(s)-(ep(s)+^(s)) (2. is) 

Substituting ep(S) of the equation (2.17) for that of the equation 
(2.18), the following equation (2.19) is obtained. 



(D(s) = ei(s)- 



^PD^VCO^(^)cD(s) + ^(s) 



(2. 19) 



The following equation (2.20.1) can be obtained by rearranging the 
above equation (2.19). 
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(I>(s) = 



1 



(ei(s)-T(s)) 



(2. 20. 1) 



1 + 



KpdKvcoF(s7 



s 



Substituting the equation (2.13) for the equation (2.20.1), the 
following equation (2.20.2) is obtained. 



Therefore, a phase fluctuation due to an internal noise of the VCO is 
expressed by the following equation (2.21). 



That is, an internal phase noise of the VCO is observed as a phase 
noise of an output signal of the PLL circuit, which is a component 
passed through a highpass filter. This highpass filter corresponds to 
a phase error transfer function of the loop. 

As stated above, an internal thermal noise of the VCO becomes 
a phase noise of an oscillation waveform of the VCO. Further, a 
component passed through the highpass filter corresponding to a 
loop phase error is observed as an output phase noise. 

An additive noise of the PLL circuit and/or an internal thermal 
noise of the VCO is converted to a phase noise of an oscillation 
waveform of the VCO. An additive noise of the PLL circuit and/or 
an internal thermal noise of the VCO is observed, correspondingly 
to the path from a block generating a noise through the output of the 
PLL circuit, as a phase noise of a low frequency component or a high 
frequency component. Therefore, it can be seen that a noise of the 
PLL circuit has an effect to give a fluctuation to a phase of an 



cD(s)=(l-H(s))(ei(s)-4'(s)) 



(2. 20. 2) 



n ^ 



(2. 21) 
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oscillation waveform of the VCO. This is equivalent to a voltage 
change at the input end of the VCO. In the present invention, an 
additive noise is applied to the input end of the VCO to randomly 
modulate the phase of a waveform of the VCO so that a jitter is 
5 simulated. Fig. 20 shows a method of simulating a jitter. 

Next, a method of measuring a jitter of a clock will be explained. 
A peak-to-peak jitter is measured in time domain and an RMS jitter 
is measured in frequency domain. Each of those conventional jitter 
measuring methods requires approximately 10 minutes of test time. 
10 On the other hand, in the case of a VLSI test, only approximately 
100 msec of test time is allocated to one test item. Therefore, the 
conventional method of measuring a jitter cannot be applied to a test 
in the VLSI production line. 

In the study of the method of measuring a jitter, the zero 
15 crossing is an important concept. From the view point of period 
measurement, a relationship between the zero crossings of a 
waveform and the zero crossings of the fundamental waveform of its 
fundamental frequency will be discussed. It will be proven that "the 
waveform of its fundamental frequency contains the zero-crossing 
20 information of the original waveform". In the present invention, 
this characteristic of the fundamental waveform is referred to as 
"theorem of zero crossing". An explanation will be given on an 
ideal clock waveform X^sovXt) shown in Fig. 21, as an example, 
having 50 % duty cycle. Assuming that a period of this clock 
25 waveform is To, the Fourier transform of the clock waveform is 
given by the following equation (3.1). (For example, refer to a 
reference literature cl.) 
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^ 2sm — 
Sd50%(f)= f — ^(f-kfo) (3. 1) 



k=-c» k 



That is, a period of the fundamental wave is equal to a period of the 
clock. 



5 To=|6(f-fo) (3.2) 

When the fundamental waveform of the clock signal is extracted, its 
zero crossings correspond to the zero crossings of the original clock 
waveform. Therefore, a period of a clock waveform can be 
estimated from the zero crossings of its fundamental waveform. In 
10 this case, the estimation accuracy is not improved even if some 
harmonics are added to the fundamental waveform. However, 
harmonics and an estimation accuracy of a period will be verified 
later. 

Next, Hilbert transform and an analytic signal will be explained 
15 (for example, refer to a reference literature c2). 

As can be seen from the equation (3.1), when the Fourier 
transform of the waveform X^(t) is calculated, a power spectrum 
S^^f) ranging from negative frequencies through positive 
frequencies can be obtained. This is called a two-sided power 
20 spectrum. The negative frequency spectrum is a mirror image of 
the positive frequency spectrum about an axis of f = 0. Therefore, 
the two-sided power spectrum is symmetric about the axis of 

f = 0, i.e., S„,(-f) = S33(f). However, the spectrum of negative 
frequencies cannot be observed. There can be defined a spectrum 
25 Gaa(f) in which negative frequencies are cut to zero and, instead, 
observable positive frequencies are doubled. This is called one- 
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sided power spectrum. 

G3a(f) = 2S33(f) f > 0 (3.3.1) 
G.Af) =0 f < 0 

5 

G,a(f) = S,3(f) [l + sgn(f)] (3.3.2) 

In this case, sgn(f) is a sign function, which takes a value of +1 
when f is positive and takes a value of -1 when f is negative. This 
10 one-sided spectrum corresponds to a spectrum of an analytic signal 
z(t). The analytic signal z(t) can be expressed in time domain as 
follows. 



15 



z(t) = xjt)+jxa(t) (3.4) 



Xa(t) = H[xJt)] = ^j::±^d. 



l_,+ooxa(x)^^ (3.5) 



The real part corresponds to the original waveform Xa(t). The 
imaginary part is given by the Hilbert transform (t) of the 
20 original waveform. As shown by the equation (3.5), the Hilbert 

transform Xa(t) of a waveform X^{t) is given by a convolution of the 

waveform X^{t) and —— . 

nt 



25 



Let's obtain the Hilbert transform of a waveform handled in the 
present invention. First, the Hilbert transform of a cosine wave is 
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derived. 



r / ^ M 1 r +oocos(27ifoT) , 1 ^ +oo cos(2Kfo(y + 1)) ^ 
H[cos(27tfot)] = -7J-00 ,_t = J -00 



n 



cos(27cfot)J _^ v_Ji£Zdy- sm(27tfot)J _^ dy 



10 



Since the integral of the first term is equal to zero and the integral 
of the second term is n, the following equation (3.6) is obtained. 



H[cos(27cfot)] = sin(27ifot) 



(3. 6) 



Similarly, the following equation (3.7) is obtained. 



H[sin(27cfot)] = -cos(27tfot) 



(3. 7) 



15 Next, the Hilbert transform of a square wave corresponding to a 

clock waveform will be derived (for example, refer to a reference 
literature c3). The Fourier series of an ideal clock waveform shown 
in Fig. 21 is given by the following equation (3.8). 



20 



Xd50%(0 = ^ + 



2n 1 .,271' 1 .2n^ 

cos — t — COS 3 — t + — cos5 — t 

To 3 To 5 To 

(3.8) 



The Hilbert transform is given, using the equation (3.6), by the 
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following equation (3.9). 



H[xd50%(t)l = - 

71 



sm — t sm3^ — 1 + — sin5— t 

To 3 To 5 To 



(3.9) 



10 



15 



Fig. 22 shows examples of a clock waveform and its Hilbert 
transform. Those waveforms are based on the partial summation up 
to the ll"'-order harmonics, respectively. The period Tq in this 
example is 20 nsec. 

,An analytic signal z(t) is introduced by J. Dugundji to uniquely 
obtain an envelope of a waveform. (For example, refer to a 
reference literature c4.) If an analytic signal is expressed in a polar 
coordinate system, the following equations (3.10.1), (3.10.2) and 
(3.10.3) are obtained. 



.(t) = A(t)ej®W 



(3. 10. 1) 



A(t)=V^a'(t) + x2(t) 



(3. 10. 2) 



20 



25 



0(t) = tan 



-1 



^a(t) 



(3. 10. 3) 



In this case, A(t) represents an envelope of Xa(t). For this reason, 
z(t) is called pre-envelope by J. Dugundji. Further, 0(t) represents 
an instantaneous phase of Xa(t). In the method of measuring a jitter 
according to the present invention, a method of estimating this 
instantaneous phase is the nucleus. 
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If a measured waveform is handled as a complex number, its 
envelope and instantaneous phase can simply be obtained. Hilbert 
transform is a tool for transforming a waveform to an analytic signal. 
An analytic signal can be obtained by the procedure of the following 
5 Algorithm 1 . 

Algorithm 1 (Procedure for transforming a real waveform to an 
analytic signal) : 

1 . A waveform is transformed to a frequency domain using fast 
Fourier transform; 
10 2. Negative frequency components are cut to zero and positive 

frequency components are doubled; and 

3. The spectrum is transformed to a time domain using inverse 
fast Fourier transform. 

Next, a phase unwrap method for converting a phase to a 
15 continuous phase will briefly be described. 

The phase unwrap method is a method proposed to obtain a 
complex cepstrum. (For example, refer to a reference literature c5.) 
When a complex logarithmic function log(z) is defined as an 
arbitrary complex number satisfying e'°^^^^ = z, the following 
20 equation (3.11) can be obtained. (For example, refer to a reference 
literature c6.) 

log(z) = log|z| + j ARG(z) (3 . 11) 

25 The result of Fourier transform of a time waveform X^(n) is 

assumed to be S,(ej'" ). When its logarithmic magnitude spectrum 
log I Sa (e^"*) I and phase spectrum ARG [S^ {e^'^) ] correspond to a 
real part and an imaginary part of a complex spectrum, respectively, 
and inverse Fourier transform is applied, a complex cepstrum C„(n) 



..J 
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can be obtained. 



= ^|:;{og|s,(ei'^)|H-jARG[Sa(ej'^)]}e 



(3. 12) 



5 



In this case, ARG represents the principal value of the phase. The 
principal value of the phase lies in the range [-n, n] . There exist 
discontinuity points at -n and +n in the phase spectrum of the 2nd 
term. Since an influence of those discontinuity points diffuses 
10 throughout entire time domain by the application of inverse Fourier 
transform, a complex cepstrum cannot accurately be estimated. In 
order to convert a phase to a continuous phase, an unwrapped phase 
is introduced. An unwrapped phase can be uniquely given by 
integrating a derived function of a phase. 



Where, arg represents an unwrapped phase. An algorithm for 
20 obtaining an unwrapped phase by removing discontinuity points 

from a phase spectrum in frequency domain has been developed by 
Ronald W. Schafer and Donald G. Childers (for example, refer to a 
reference literature c7). 



15 




(3. 13. 1) 




(3. 13. 2) 



Algorithm 2: 
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1 ARG(0)=0,C(0)=0 

'C(k-l)-27c, 

2 C(k) = ^C(k-l) + 27c, 

. C(k-l), 

3 aig(k) = ARG(k) + C(k) 



ifARG(k) - ARG(k - 1) > it 
ifARG(k) - ARG(k - 1) < ti 



otherwise. 



5 Aji unwrapped phase will be obtained by the above Algorithm 2. 
First, a judgment is made, by obtaining differences between main 
values of adjacent phases, to see if there is a discontinuity point. If 
there is a discontinuity point, ±2% is added to the main value to 
remove the discontinuity point from the phase spectrum (refer to the 

10 reference literature c7). 

In the above algorithm 2, it is assumed that a difference between 
adjacent phases is smaller than n. That is, a resolution for 
observing a phase spectrum is required to be sufficiently small. 
However, at a frequency in the proximity of a pole (a resonance 

15 frequency), the phase difference between the adjacent phases is 
larger than n. If a frequency resolution for observing a phase 
spectrum is rough, it cannot be determined whether or not a phase is 
increased or decreased by equal to or more than 2n. As a result, an 
unwrapped phase cannot be accurately obtained. This problem has 

20 been solved by Jose M. Tribolet. That is, Jose M. Tribolet proposed 
a method wherein the integration of the derived function of a phase 
in the equation (3.12) is approximated by a numerical integration 
based on a trapezoidal rule and a division width of the integrating 
section is adaptively subdivided to fine pieces until an estimated 

25 phase value for determining whether or not a phase is increased or 
decreased by equal to or more than 2n is obtained (for example. 
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refer to a reference literature c8). In such a way, an integer 1 of the 
following equation (3.14) is found. 

arg[S,(ej")]=ARG[S,(ej")]+27il(a) (3. 14) 

The Tribolet's algorithm has been expanded by Kuno P. 
5 Zimmermann to a phase unwrap algorithm in time domain (for 
example, refer to a reference literature c9). 

In the present invention, the phase unwrap is used to convert an 
instantaneous phase waveform in time domain into a continuous 
phase by removing discontinuity points at -n and +n from the 
10 instantaneous phase waveform. A sampling condition for uniquely 
performing the phase unwrap in time domain will be discussed later. 

Next, a linear trend estimating method to be utilized to obtain a 
linear phase from a continuous phase will briefly be described (for 
example, refer to reference literatures clO and cll). 

15 The target of the linear trend estimating method is to find a 

linear phase g(x) adaptable to a phase data y;. 

g(x)=a+bx (3.15) 

20 In this case, "a" and "b" are the constants to be found. A square 

error R between g(Xi) and each data (Xj, y,) is given by the following 
equation (3.16). 



R = E(yi-a-bxi)^ 



(3. 16) 



i=l 



25 
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In this case, L is the number of phase data. A linear phase for 
minimizing the square error is found. A partial differentiation of 
the equation (3.16) with respect to each of the unknown constants a 
and b is calculated and the result is put into zero. Then the 
5 following equations (3.17.1) and (3.17.2) can be obtained. 



dR ^ 



— =E(yi-a-bxi) = 0 (3. 17. 1) 



dK L 



Z^i(yi-a-bxi) = 0 (3.17.2) 
i=l 

10 



Those equations are transformed to obtain the following equation 
(3.18). 



L 




a 








Ex?. 


_b 




.Z^iyi. 



(3. 18) 



Therefore, the following equation (3.19) can be obtained. 



a 
b 



LZxf-(Zxi)' 



Z4 -Zxi" 

-Zxi L 



Zyi ■ 
LZxiyi. 



(3. 19) 



20 



That is, a linear phase can be estimated from the following 
equations (3.20.1) and (3.20.2). 
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Zx^Zyj-ExiZxiyj (3 20 1) 



^^^LXxiyj-E^iZyj (3.20.2) 
Llxf-(Exi)^ 

5 In the present invention, when a linear phase is estimated from 

a continuous phase, a linear trend estimating method is used. 

As apparent from the above discussion, in the conventional 
method of measuring a jitter, a peak-to-peak jitter is measured in 
time domain using an oscilloscope and an RMS jitter is measured in 

10 frequency domain using a spectrum analyzer. 

In the method of measuring a jitter in time domain, a peak-to- 
peak jitter Jpp of a clock signal is measured in time domain. A 
relative fluctuation between zero crossings becomes a problem as a 
peak-to-peak jitter Jpp. Therefore, for example, like a clock signal 

15 in a computer or the like shown in Fig. 81a, when a jitter-free clock 
signal has a waveform shown by a dotted line, in a jittery clock 
signal, for example paying attention to a rising point of the 
waveform, a time interval Ti„j between a rising point and a next 
rising point each fluctuating toward leading side and trailing side 

20 from the rising point of the dotted line waveform as a center 

fluctuates. This instantaneous interval Tj„, is obtained as a peak- 
to-jitter Jpp. Figs 23 and 24 show a measured example of a peak- 
to-peak jitter measured using an oscilloscope and the measuring 
system, respectively. A clock signal under test is applied to a 

25 reference input of the phase detector. In this case, the phase 

detector and the signal generator compose a phase-locked loop. A 
signal of the signal generator is synchronized with the clock signal 
under test and is supplied to an oscilloscope as a trigger signal. In 
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this example, a jitter of rise edge of the clock signal is observed. A 
square zone is used to specify a level to be crossed by the signal. A 
jitter is measured as a varying component of time difference 
between "a time point when the clock signal under test crosses the 
specified level" and "a reference time point given by the trigger 
signal". This method requires a longer time period for the 
measurement. For this reason, the trigger signal must be phase- 
synchronized with the clock signal under test so that the 
measurement is not influenced by a frequency drift of the clock 
signal under test. 

A measurement of a jitter in time domain corresponds to a 
measurement of a fluctuation of a time point when a level is crossed 
by the signal. This is called, in the present invention, a zero 
crossing method. Since a change rate of a waveform is maximum at 
the zero crossing, a timing error of a time point measurement is 
minimum at the zero crossing. 



AA 



A27ifo siii(27ifot) 



> 



AA 
27tfoA 



(3. 21) 



In Fig. 25(a), the zero crossing is indicated by each of small 
circles. A time interval between a time point tj that a rise edge 
crosses a zero amplitude level and a time point tj+j that a next rise 
edge crosses a zero amplitude level gives a period of this cosine 
wave. Fig. 25(b) shows an instantaneous period Pj„3t obtained from 
the zero crossing (found from adjacent zero crossings tj+j and tj+j)- 
A instantaneous frequency fj^^, is given by an inverse number of 

P; 



inst * 



Pinst ('^i^.g) "^^1+2 "ti, Pinst (''^i + 2) 2(1^+2 "^i + l) 
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(3. 22. 1) 



finst(ti.2)=l/Pinst(ti.2) (3.22.2) 

Problems in measuring a jitter in time domain will be discussed. 
In order to measure a jitter, a rise edge of a clock signal under test 
Xc(t) is captured, using an oscilloscope, at a timing of the zero 
crossing. 



Xe (t) =AeCOS (27lf et+0c +A(}) (t) ) (3. 23) 

This means that only Xc(t) satisfying the next condition of phase 
angle given by the following equation (3.24) can be collected. 

27rfot3^+0c+A<|,(t3n^) = ±2m7i+^ (3. 24) 

A probability density function of a sample corresponding to the 
zero crossing of a rise edge is given by the following equation (3. 
25). (For example, refer to a reference literature clO.) 

1 

27tVAc -x?(t) 

Therefore, a time duration required for randomly sampling a clock 
signal under test to collect phase noises A(j)(t3„) of N points is 



(3. 25) 
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given by the following equation (3.26). 



(2 TcA,) (NTo) 



(3. 26) 



That is, since only zero crossing samples can be utilized for a jitter 
estimation, at least (2 7cAc) times of test time period is required 
compared with an usual measurement. 

As shown in Fig. 26, the magnitude of a set of phase noises 
which can be sampled by the zero crossing method is smaller than an 

entire set of phase noises. Therefore, a peak-to-peak jitter J 2t/ 



The worst drawback of the zero crossing method is that a time 
resolution of the period measurement cannot be selected 
independently on a period of a signal under test. The time 
resolution of this method is determined by a period of the signal 
under test, i.e., the zero crossing. Fig. 27 is a diagram in which the 
zero crossings of the rise edges are plotted on a complex plane. The 
sample in the zero crossing method is only one point indicated by an 
arrow, and the number of samples per period cannot be increased. 
When a number is given to the zero crossing of a rise edge, the 
zero crossing method measures a phase difference expressed by the 




which can be estimated is equal to or smaller than a true 



peak-to-peak jitter Jpp . 



Jpp = max( A(|)(k)) - min(A(|)(l)) 




(3. 27) 



-31- 



following equation (3.28). 

ni(27i) (3.28) 

5 As a result, an instantaneous period measured by the zero crossing 
method comes to, as shown in Fig. 25(b), a rough approximation 
obtained by use of a step function. 

In 1988, David Chu invented a time interval analyzer (for 
example, refer to reference literatures cl2 and cl3). In the time 

10 interval analyzer, when integer values n^ of the zero crossings nj(27T) 
of the signal under test are counted, the elapsed time periods tj are 
also simultaneously counted. By this method, the time variation of 
the zero crossing with respect to the elapsed time period could be 
plotted. Further, by using (t^, Uj), a point between measured data can 

15 smoothly be interpolated by spline functions. As a result, it was 
made possible to observe an instantaneous period approximated in 
higher order. However, it should be noted that David Chu*s time 
interval analyzer is also based on the zero crossing measurement of 
a signal under test. Although the interpolation by spline functions 

20 makes it easier to understand the physical meaning, the fact is that 
only the degree of approximation of an instantaneous period is 
increased. Because, the data existing between the zero crossings 
have not been still measured. That is, the time interval analyzer 
cannot either exceed the limit of the zero crossing method. An 

25 opposite example for interpolating the instantaneous data will be 
discussed later. 

Next, a method of measuring a jitter in frequency domain will 
be described. 

An RMS jitter Jrms of a clock signal is measured in frequency domain. 
30 For example, in a data communication, a deviation from an ideal timing point 
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becomes a problem as an RMS jitter Jj^s- Therefore, as shown in Fig. 81b, 
when a jitter-free square wave signal has a waveform shown by a dotted line, a 
rising timing of a jittery waveform fluctuates, hi this case, a deviating width of 
an actual rising point (solid line) against a normal rising point (dotted line) is 
5 obtained as an RMS jitter Jr^s- Figs. 28 and 29 show an example of an RMS 
jitter measured by using a specti-um analyzer and a measuring system using a 
spectRun analyzer, respectively. A clock signal under test is inputted to a phase 
detector as a reference fi equency. hi this case, the phase detector and the signal 
generator compose a phase-locked loop. A phase difference signal between the 

10 clock signal under test detected by the phase detector and tiie signal from the 
signal generator is inputted to the spectrum analyzer to observe a phase noise 
spectrum density function. An area below the phase noise spectrum curve 
shown in Fig. 28 corresponds to an RMS jitter J^^. The frequency axis 
expresses the offset frequencies from the clock frequency. That is, zero (0) Hz 

1 5 corresponds to the clock frequency. 

A phase difference signal (t) between the clock signal under 
test Xc(t) expressed by the equation (3.23) and a reference signal 
expressed by the following equation (3.29) is outputted from the 
phase detector. 

20 

x^ef(t) ^ Acos(27rf,t+ Bo) (3.29) 

At this point in time, since the reference signal being applied to a 
phase-locked loop circuit (PLL circuit) under test has a constant 
25 period, the phase difference signal A(l)(t) corresponds to a phase 
noise waveform. When the phase difference signal (t) observed 
during a finite time period T and is transformed into frequency 
domain, a phase noise power spectrum density function G^^j,^(j,(f) 
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can be obtained. 

S^^(f) = fjAKt)e-2"ftdt (3. 30) 

5 G^^^^if)= lim|E[|s^^(f)|'] (3. 31) 

T->oo ^ 

From Parseval's theorem, a mean square value of a phase noise 
waveform is given by the following equation (3.32). (For example, 
refer to a reference literature cl4.) 

10 

E[A.l,2(t)]^ lim:^Jo''A(l>'(t)dt = 12:^0 A^^^(f)df (3. 32) 

T->oo ^ 

That is, it can be understood that by measuring a sum of the power 
spectrum, a mean square value of a phase noise waveform can be 
15 estimated. A positive square root of the mean square value (an 
effective value) is called RMS (a root-mean-square) jitter Jrms- 



jRMS=^fo'^G^^A^(f)df (3.33) 

20 When a mean value is zero, a mean square value is equivalent to a 
variance, and an RMS jitter is equal to a standard deviation. 

As shown in Fig. 28, J^j^g can be accurately approximated to a 
sum of G^^^^(f) in the proxiipity of the clock frequency (for 
example, refer to a reference literature el5). Actually, in the 
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equation (3.33), the upper limit value fMAx of the frequency of 
GA4,A<t.(f) to be summed is {If^ e ). Because, if G^^^^, (f) is summed 
in the frequency range wider than the clock frequency, the 
harmonics of the clock frequency are included in Jrms- 

In a measurement of an RMS jitter in frequency domain, there 
are required a phase detector, a signal generator whose phase noise 
is small and a spectrum analyzer. As can be understood from the 
equation (3.33) and Fig. 28, a phase noise spectrum is measured by 
frequency-sweeping a low frequency range. For'fhis reason, the 
measuring method requires a measurement time period of 
approximately 10 minutes, and cannot be applied to the test of a 
microprocessor. In addition, in the measurement of an RMS jitter in 
frequency domain, a peak-to-peak jitter cannot be estimated since 
the phase information has been lost. 

As described above, in the conventional method of measuring a 
jitter, a peak-to-peak jitter is measured in time domain using an 
oscilloscope. The basic method of measuring a jitter in time domain 
is the zero crossing method. The biggest drawback of this method is 
that a time resolution of a period measurement cannot be made fine 
independently on the period of a signal under test. For this reason, 
a time interval analyzer for simultaneously counting the integer 
values Uj of the zero crossings of the signal under test ni(27i:) and 
the elapsed time periods t; was invented. However, the data existing 
between the zero crossings cannot be measured. That is, the time 
interval analyzer also cannot exceed the limit of the zero crossing 
method. 

On the other hand, an RMS jitter is measured in frequency 
domain using a spectrum analyzer. Since the phase information has 
been lost, a peak-to-peak jitter cannot be estimated. 

In addition, either case of measuring a jitter in time domain or 
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measuring an RMS jitter in frequency domain requires a 
measurement time of approximately 10 minutes. In a test of a VLSI, 
a testing time of only approximately 100 msec is allocated to one 
test item. Therefore, there is a serious drawback in the conventional 
5 method of measuring a jitter that the method cannot be applied to a 
test of a VLSI in the manufacturing process thereof. 

A clock frequency of a microcomputer has been shifting toward 
a higher frequency with a rate of 2.5 times per five years. Therefore, 
a clock jitter of a microcomputer cannot be measured unless the 

10 method of measuring a clock jitter is scalable with respect to the 
measuring time resolution. A peak-to-peak jitter has 
conventionally been measured in time domain using a oscilloscope 
or a time interval analyzer. In order to measure a peak-to-peak jitter 
of a clock signal having a higher frequency using those measuring 

15 devices, it is necessary to increase a sampling rate (the number of 
samples per second) or to decrease a sampling interval. That is, 
those hardware devices must be developed at least every five years. 

Problems in measuring a jitter of CD or DVD will be described. 
In CD or DVD, a light beam is focused on a disk, and a reflected 

20 light returned from a pit is detected by an optical pick-up, and then 
the detected light is converted into an RF signal (an electrical 
signal) by a photo-diode. The pit on the disk is formed in the state 
that the pit is slightly elongated or shortened in its length direction. 
As a result, rising-up and falling-down characteristics (duty ratio) 

25 of the RF signal become asymmetric. For example, when an eye 

pattern of the RF signal is observed using an oscilloscope, its center 
is shifted along the y axis. Therefore, in order to evaluate a jitter of 
the disk, the rising edge and the falling edge of the RF signal must 
be distinguished. In the measurement of an RMS jitter using a 

30 spectrum analyzer, the rising edge and the falling edge of the RF 
signal cannot be distinguished. 
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In addition, as mentioned above, a clock frequency of a 
microcomputer has been increased with a rate of 2.5 times per five 
years. For measuring a peak-to-peak jitter of a clock signal having 
a higher frequency, it is necessary for an AD converter for inputting 
5 to a digital oscilloscope to operate at higher speed in accordance 
with the higher frequency of the clock signal and to have a 
resolution equal to or more than eight bits. 

STTMMAT^V OF THR INVENTION 

10 It is an object of the present invention to provide an apparatus 

for and a method of measuring a jitter wherein a peak-to-peak jitter 
or an RMS jitter can be measured in a short test time of 
approximately 100 msec or so. 

It is another object of the present invention to provide an 
15 apparatus for and a method of measuring a jitter wherein data 
obtained from the conventional RMS jitter measurement or the 
conventional peak-to-peak jitter measurement can be utilized. 

It is further another object of the present invention to provide a 
scalable apparatus for and a scalable method of measuring a jitter. 

20 It is yet further another object of the present invention to 

provide an apparatus for and a method of measuring a jitter that can 
measure a peak-to peak jitter and/or an RMS jitter each 
corresponding to a rising edge or a falling edge of a waveform. 

It is yet further another object of the present invention to 
25 provide an apparatus for measuring a jitter that does not require an 
AD converter. 

It is yet further another object of the present invention to provide an 
apparatus for measuring a jitter that is compatible with a method of measuring 
a peak-to-peak jitter of a conventional zero crossing method shown in Fig. 24 
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and/or a method of measuring an RMS jitter of a phase detecting method 
shown in Fig. 29. 

It is yet further another object of the present invention to provide an 
apparatus that can measure a cycle-to-cycle jitter. 
5 It is yet further another object of the present invention to provide an 

apparatus for measuring a jitter that can measure a histogram of jitter 

DTSCLOSUKH OF THE IN VENTION 

In order to achieve the above objects, in one aspect of the 

10 present invention, there is provided an apparatus for measuring a 
jitter wherein a clock waveform Xc(t) is transformed into a complex 
analytic signal using analytic signal transforming means to obtain, 
by linear phase eliminating means, a variable term that is obtained 
by eliminating linear phase from an instantaneous phase of this 

15 analytic signal, i.e., a phase noise waveform A(|)(t), and a jitter of the 
clock waveform is obtained, by jitter detecting means, from this 
phase noise waveform. 

In another aspect of the present invention, there is provided a 
method of measuring a jitter comprising the steps of: transforming 
20 a clock waveform Xc(t) into a complex analytic signal; estimating a 
variable term that is obtained by removing a linear phase from an 
instantaneous phase of this analytic signal, i.e., a phase noise 
waveform A(|)(t); and obtaining a jitter from the phase noise 
waveform. 

25 An RMS jitter is obtained from the phase noise waveform. In 

addition, the phase noise waveform is sampled in the proximity of a 
zero crossing point of real part of an analytic signal, and a 
differential waveform of the sample phase noise waveform is 
calculated to obtain a peak-to-peak jitter from the differential phase 

30 noise waveform. 
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Tliere are provided a scalable apparatus for and a scalable 
method of measuring a jitter that are constructed such that the clock 
waveform is frequency-divided by a frequency divider, and 
thereafter the frequency-divided clock waveform is transformed 
5 into an analytic signal. 

In further another aspect of the present invention, the clock 
waveform is compared with a reference analog quantity by a 
comparator, and an output signal of the comparator is transformed 
into an analytic signal. 

10 

RRTRF DKSCRTPTTON OF THR DRAWTNGS 

Fig. 1 is a diagram showing a relationship between a clock 
period of a microcomputer and an RMS jitter; 

Fig. 2 is a diagram showing a Pentium processor and its on-chip 
15 clock driver circuit; 

Fig. 3 is a diagram showing comparisons between a PLL of a 
computer system and a PLL of a communication system; 

Fig. 4 is a diagram showing a basic configuration of a PLL 
circuit; 

20 Fig. 5 is a block diagram showing an example of a phase- 

frequency detector; 

Fig, 6 is a state transition diagram of the pliase-frequency 
detector; 

Fig. 7 shows the operation waveforms of the phase-frequency 
25 detector when a frequency error is negative; 

Fig. 8(a) is a diagram showing a charge pump circuit, and Fig. 
8(b) is a diagram showing a relationship between a switch control 
signal and an output current of the charge pump circuit; 
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Fig. 9(a) is a diagram showing a loop filter circuit, and Fig. 9(b) 
is a diagram showing a relationship between a constant current 
inputted to the circuit of Fig, 9(a) and an output control voltage; 

Fig. 10 is a circuit diagram showing a passive lag filter; 

5 Fig. 11 shows an example of a VCO circuit; 

Fig. 12 shows an example of a jitter of a clock; 

Fig. 13 is a diagram for explaining a method of measuring a 
jitter; 

Fig. 14 is a diagram showing a spectrum of an output signal of 
10 an ideal oscillator; 

Fig. 1 5 is a diagram showing a variation of zero crossing caused 
by a phase noise; 

Fig. 16 is a diagram showing a diffusion of a spectrum caused 
by a phase noisie; 

15 Fig. 17 is a block diagram showing a VCO circuit in which a 

noise is added to its input end; 

Fig. 18 is a block diagram showing another VCO circuit 
equivalent to the VCO circuit in which a noise is added to its input 
end; 

20 Fig. 19 is a block diagram showing a VCO circuit having an 

internal phase noise; 

Fig. 20 is a block diagram showing a PLL circuit which 
simulates a jitter; 

Fig. 21 is a diagram showing an ideal clock waveform; 

25 Fig. 22 is a waveform diagram showing a clock waveform and 

its Hilbert-transformed result; 

Fig. 23 is a diagram showing an example of a measured peak- 
to-peak jitter in time domain; 
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Fig; 24 is a typical model diagram showing a measuring system 
of a peak-to-peak jitter; 

Fig. 25(a) is a diagram showing zero crossing points of a clock 
signal, and Fig. 25(b) is a diagram showing instantaneous periods of 
those zero crossing points; 

Fig. 26 is a diagram showing a set of phase noises and a set of 
phase noises which can be sampled by a zero crossing method; 

Fig. 27 is a diagram showing the zero crossing in a complex 
plane; 

Fig, 28 is a waveform diagram showing a measured example of 
an RMS jitter in frequency domain; 

Fig. 29 is a typical model diagram showing a measuring system 
of an RMS jitter; 

Fig. 30(a) is a diagram showing a functional construction by 
which a real part of a random phase modulation signal is extracted, 
and Fig. 30(b) is a diagram showing a functional construction by 
which a random phase modulation signal is extracted as an analytic 
signal; 

Fig. 31 is a diagram showing an oscillation waveform of a VCO 
as an analytic signal; 

Fig. 32 is a block diagram showing a first embodiment of an 
apparatus for measuring a jitter according to the present invention; 

Fig. 33 is a diagram showing a constant frequency signal for 
measuring a jitter; 

Fig, 34 is a typical model diagram showing a jitter measuring 
system wherein an apparatus for measuring a jitter according to the 
present invention is used; 

Fig. 35(a) is a diagram showing a Hilbert pair generator. Fig. 
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35(b) is a diagram showing an input waveform of the Hilbert pair 
generator, and Fig. 35 (c) is a diagram showing an output waveform 
of the Hilbert pair generator; 

Fig. 36(a) is a diagram showing a clock waveform, Fig. 36(b) is 
5 a diagram showing a spectrum obtained by applying FFT to the 
clock waveform of Fig. 36(a), Fig. 36(c) is a diagram showing a 
spectrum obtained by bandpass-filtering the spectrum of Fig. 36(b), 
and Fig, 36(d) is a waveform diagram showing a waveform obtained 
by applying inverse FFT to the spectrum of Fig. 36(c); 

10 Fig, 37(a) is a diagram showing an input signal of an 

instantaneous phase estimator, Fig. 37(b) is a diagram showing an 
instantaneous phase, Fig. 37(c) is a diagram showing an unwrapped 
phase, and Fig. 37(d) is a diagram showing the instantaneous phase 
estimator; 

15 Fig. 38(a) is a diagram showing an input phase (|)(t) of a linear 

phase remover. Fig. 38(b) is a diagram showing an output A(|)(t) of 
the linear phase remover, and Fig. 38(c) is a diagram showing the 
linear phase remover; 

Fig. 39(a) is a diagram showing an input clock waveform. Fig. 
20 39(b) is a diagram showing an output of its A<})(t) method , and Fig. 
39(c) is a diagram showing an output period of the zero crossing 
method; 

Fig. 40(a) shows an apparatus for measuring a jitter in which a 
quadrature modulation system is used in analytic signal 
25 transforming means, and Fig. 40(b) is a block diagram showing an 
apparatus for measuring a jitter in which a heterodyne system is 
used in the input stage thereof; 

Fig. 41 is a diagram showing differences between a sampling 
method in the zero crossing method ^rid a sampling method in the 
30 method of the present invention; 
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Fig. 42(a) is a diagram showing the fundamental wave spectrum, 
and Fig. 42(b) is a diagram showing a clock waveform of the 
fundamental wave spectrum; 

Fig. 43(a) is a diagram showing a partial sum spectrum of up to 
5 13th order harmonics, aiid Fig. 43(b) is a diagram showing a clock 
waveform the partial sum spectrum of up to 13th order harmonics; 

Fig. 44(a) is a diagram showing a relative error of period 
estimated from a restored waveform of up to a certain order of 
harmonics, and Fig. 44(b) is a diagram showing a relative error of a 
10 root-mean-square value estimated from a restored waveform for a 
root-mean-square value of the original clock waveform up to a 
certain order of harmonics; 

Fig. 45 is a diagram showing parameters of a MOSFET; 

Fig. 46 is a block diagram showing a jitter-free PLL circuit; 

15 Fig. 47(a) is a diagram showing a waveform at input of a VCO 

in the jitter-free PLL circuit, and Fig. 47(b) is a diagram showing a 
waveform at output of the VCO in the jitter-free PLL circuit; 

Fig, 48(a) is a diagram showing an output waveform of a VCO 
in the jitter-free PLL circuit, and Fig. 48(b) is a diagram showing a 
20 phase noise waveform of the VCO in the jitter-free PLL circuit; 

Fig. 49(a) is a diagram showing an instantaneous period of a 
phase noise of the jitter-free PLL circuit, and Fig, 49(b) is a diagram 
showing a waveform of the phase noise of the jitter-free PLL 
circuit; 

25 Fig. 50 is a block diagram showing a jittery PLL circuit; 

Fig, 51(a) is a diagram showing a waveform at input of a VCO 
in the jittery PLL circuit, and Fig. 51(b) is a diagram showing a 
waveform at output of a VCO in the jittery PLL circuit; 

Fig. 52(a) is a diagram showing an output waveform of a VCO 
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in the jittery PLL circuit, and Fig. 52(b) is a diagram showing a 
phase noise waveform of the output waveform of the VCO in the 
jittery PLL circuit; 

Fig. 53(a) is a diagram showing an instantaneous period of a 
5 phase noise of the jittery PLL circuit, and Fig. 53(b) is a diagram 
showing a waveform of the phase noise of the jittery PLL circuit; 

Fig. 54(a) is a diagram showing an RMS jitter estimated by a 
spectrum method, and Fig. 54(b) is a diagram showing A^H) 
estimated by a phase noise waveform estimating method; 

10 Fig. 55 is a diagram for comparing estimated values of the RMS 

jitter; 

Fig. 56(a) is a diagram showing a peak-to-peak jitter estimated 
by the zero crossing method, and Fig. 56(b) is a diagram showing a 
peak-to-peak jitter estimated by the phase noise waveform 
15 estimating method; 

Fig. 57 is a diagram for comparing estimated values of the 
peak-to-peak jitter; 

Fig. 58(a) is a diagram showing a result when an instantaneous 
period of a PLL clock is measured by the zero crossing method, and 
20 Fig. 58(b) is a waveform diagram showing a phase noise estimated 
by A(t)(t) method; 

Fig. 59 is a diagram for comparing estimated values of the RMS 
jitter of a frequency-divided clock; 

Fig. 60 is a diagram for comparing estimated values of the 
25 peak-to-peak jitter of a frequency-divided clock; 

Fig. 61(a) is a waveform diagram showing a phase noise 
spectrum when 3ct is 0.15V, and Fig. 61(b) is a waveform diagram 
showing a phase noise spectrum when 3a is O.lOV; 

Fig. 62 is a waveform diagram showing an example of a Hilbert 
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pair; 

Fig. 63 is a waveform diagram showing another example of a 
Hilbert pair; 

Fig. 64 is a waveform diagram for explaining a difference 
5 between peak-to-peak jitters; 

Fig. 65 is a diagram in which estimated values of the peak-to- 
peak jitter are plotted; 

Fig. 66(a) is a waveform diagram showing a VCO input of a 
delay-fault free PLL circuit, and Fig. 66(b) is a waveform diagram 
10 showing a PLL clock of a delay-fault free PLL circuit; 

Fig. 67 is a block diagram showing a specific example of the 
analytic signal transforming means 11; 

Fig. 68 is a block diagram showing respective specific examples 
of an instantaneous phase estimator 12 and a linear phase remover 
15 13; 

Fig. 69 is a block diagram showing another specific example of 
the analytic signal transformer means 11 and an example of an 
apparatus for measuring a jitter to which a spectrum analyzing part 
is added; 

20 Fig. 70A is a diagram showing a 1/2 frequency divider; 

Fig. 70B is a diagram showing an input waveform T and an 
output waveform Q of the frequency divider shown in Fig. 70A; 

Fig. 71 is a block diagram showing a system configuration for 
measuring a jitter of the frequency-divided clock waveform by a 
25 digital oscilloscope; 

Fig. 72 is a diagram showing a relationship between a peak- 
to-peak jitter measured by the system shown in Fig. 71 and the 
number of frequency divisions N of the frequency divider; 
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Fig. 73 is a diagram showing a relationship between an RMS 
jitter measured by the system shown in Fig. 71 and the number of 
frequency divisions N of the frequency divider; 

Fig. 74 is a block diagram showing a system configuration for 
5 measuring a jitter of the frequency-divided clock waveform using a 
A(|) evaluator; 

Fig. 75 is a diagram showing a relationship between a peak- 
to-peak jitter measured by the system shown in Fig. 74 and the 
number of frequency divisions N of the frequency divider; 

10 Fig. 76 is a diagram showing a relationship between an RMS 

jitter measured by the system shown in Fig. 74 and the number of 
frequency divisions N of the frequency divider; 

Fig. 77 is a diagram showing respective results when a clock 
signal close to a sine wave is supplied to an analog to digital 
15 converter and a comparator, where peak-to-peak jitters are 
measured; 

Fig. 78 is a diagram showing respective results when a clock 
signal close to a sine wave is supplied to an analog to digital 
converter and a comparator, where RMS jitters are measured; 

20 Fig. 79 is a diagram showing respective results when a clock 

signal having a square wave shape is supplied to an analog to digital 
converter and a comparator, where peak-to-peak jitters are 
measured; 

Fig. 80 is a diagram showing respective results when a clock 
25 signal having a square wave shape is supplied to an analog to digital 
converter and a comparator, where RMS jitters are measured. 

Fig. 81a is a diagram showing a jitter of relative time of a zero crossing, 
and Fig. 81b is a diagram showing a jitter against an ideal timing; 

Fig. 82 is a block diagram showing a functional configuration of an 
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embodiment in which the present invention is appHed to a measurement of a 
peak-to-peak jitter; 

Fig. 83 is a diagram showing approximate zero crossing points, samples 
of the phase noise waveform and their differentials in the embodiment shown 
5 in Fig. 82; 

Fig. 84 is a diagram showing a configuration of an experiment of a 
peak-to-peak jitter measurement using a conventional time interval analyzer; 

Fig. 85 is a diagram showing a configuration of an experiment of a 
peak-to-peak jitter measurement using an apparatus of the embodiment shown 
10 in Fig. 82; 

Fig. 86 is a diagram showing, by peak values of jitter, a measured 
experimental result of a peak-to-peak jitter; 

Fig. 87 is a diagram showing, by root-mean-square values of jitter, a 
measured experimental result of a peak-to-peak jitter; 
15 Fig. 88 is a diagram showing fiirther another embodiment of the present 

invention; 

Fig. 89 is a diagram showing, by peak values of jitter, a measured 
experimental result of an RMS jitter; 

Fig. 90 is a diagram showing, by root-mean-square values of jitter, a 
20 measured experimental result of an RMS jitter; 

Fig. 9 1 is a diagram showing an embodiment in which the present 
invention is applied to a measurement of a cycle-to-cycle jitter; 

Fig. 92 is a diagram showing a measured experimental result of a 
cycle-to-cycle jitter; 

25 Fig. 93 is a diagram showing a histogram of sine wave jitter measured by 

a conventional apparatus; 

Fig. 94 is a diagram showing a histogram of sine wave jitter measured in 
the embodiment shown in Fig. 82; 
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Fig. 95 is a diagram showing a histogram of the phase noise waveform 
A(})(t) measured in the embodiment shown in Fig. 68; 

Fig. 96 is a diagram showing a histogram of cycle-to-cycle jitter 
measured in the embodiment shown in Fig. 91; 
5 Fig. 97 is a diagram showing a histogram of random jitter measured by 

the conventional apparatus; 

Fig. 98 is a diagram showing a histogram of random jitter measured in 
the embodiment shown in Fig. 82; 

Fig. 99a is a diagram showing a waveform of a real part of an analytic 
10 signal. Fig. 99b is a diagram showing a phase noise waveform and its zero- 
crossing sample values, and Fig. 99c is a diagram showing a peak-to-peak jitter 
obtained by a differential calculation in the case of Ts=Ti„; 

Fig. 100 is a diagram showing a correlation among each sampling time 
point of the phase noise waveform A(|)(t) required in the differential calculation 
15 in the case of Tg<Ti„, its sample value and a time point when the differential 
value is obtained; 

Fig. 101a is a diagram showing a waveform of a real part of an analytic 
signal. Fig. 101b is a diagram showing a phase noise waveform and its zero- 
crossing sample values, and Fig. 101c is a diagram showing a peak-to-peak 
20 jitter obtained by a differential calculation in the case of T^^l and Ti„=17; 

Fig. 102a is a diagram showing a peak-to-peak jitter obtained in the case 
of Ts=Tj„ with respect to a sine wave jitter, and Fig. 102b is a diagram showing 
a peak-to-peak jitter obtained in the case of Tg=l and Ti„=17 with respect to a 
sine wave jitter; 

25 Fig, 103a is a diagram showing a configuration for performing an 

ordinary AD conversion, and Fig. 103b is a diagram showing a configuration 
for performing an AD conversion by an under-sampling method; 

Fig. 104a is a diagram showing a waveform of a series of sample values 
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when an input signal is sampled as per usual in its high frequency state, and Fig. 
104b is a diagram showing a waveform of a series of sample values when an 
input signal is sampled by the under-sampling method; and 

Fig. 105a is a diagram showing a spectrum of tlie series of sample values 
5 shown in Fig. 104a, and Fig. 105b is a diagram showing a spectrum of the 
series of sample values shown in Fig. 104b; 

RRST MOnF.<; FOT? CA TRRYTNG OTTT THK TNVENTTON 

In the study and development of a PLL circuit, a conventional 
10 method of measuring a jitter is still utilized, and the compatibility 
between a data in a test stage and a data in a development stage is an 
important problem. Particularly, in order to make a design change 
in a short period of time and/or in order to improve a process to 
realize an improvement of the production yield, a test method which 
15 can share the test results is a key point. From this view point, the 
present invention provides a method and an apparatus which are 
reasonable as a clock test method. 

In order to realize the compatibility with an RMS jitter, the 
shape of a phase noise power spectrum must be maintained in 

20 frequency domain. This can be solved by using an analytic signal 
already discussed. Next, in order to realize the compatibility with a 
peak-to-peak jitter measurement, a method of maintaining the zero 
crossing of a waveform is required. Incidentally, as already shown 
clearly, the fundamental wave of a clock waveform maintains zero 

25 crossing information of the original clock ("theorem of zero 

crossing"). Therefore, for a measurement of a peak-to-peak jitter, it 
is sufficient to estimate a phase angle utilizing only the fundamental 
wave of the clock waveform. For example, the equation (2.5.2) or 
(3.23) corresponds to this fundamental wave. 

30 From the equation (2.5.2) or (3.23), it can be interpreted that a 
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phase noise waveform A(t)(t) randomly changes a phase of a carrier 
wave corresponding to the clock frequency. As a result of this 
random phase modulation, a period of the carrier wave is fluctuated 
and hence a jitter is generated. An actually observable quantity is, 
5 as shown in Fig. 30(a), only a real part of the random phase 

modulation signal (for example, refer to a reference literature cl6). 
However, if an imaginary part could also be observed 
simultaneously, a phase angle can easily be obtained. This concept 
corresponds to that the clock waveform is regarded as the 
10 aforementioned analytic signal. Fig. 30(b) illustrates a block 

diagram when the clock waveform is regarded as an analytic signal. 
When the inside of the PLL circuit is considered, as shown in Fig. 31, 
an oscillation waveform of a voltage-controlled oscillator (VCO) 
could be handled as the analytic signal. 

15 In this case, the A(j)(t) randomly phase-modulates the clock 

waveform. Therefore, it is an object of the present invention to 
provide a method of deriving A(t)(t) from the clock waveform. Fig. 
32 shows a block diagram of a first embodiment of an apparatus for 
measuring a jitter according to the present invention. For example, 

20 an analog clock waveform from a PLL circuit under test 17 is 
converted into a digital clock signal by an analog to digital 
converter ADG, and the digital clock signal is supplied to a Hilbert 
pair generator acting as analytic signal transforming means 11 by 
which the digital clock signal is transformed into a complex analytic 

25 signal. Regarding this analytic signal, an instantaneous phase of the 
analytic signal is estimated by an instantaneous phase estimator 12. 
A linear phase is removed from the instantaneous phase by a linear 
phase removing means 13 to obtain a variable part of the 
instantaneous phase, i.e., a phase noise waveform. A peak-to-peak 

30 jitter is detected from the phase noise waveform by a peak-to-peak 
detector 14. In addition, a root-mean-square jitter is detected from 
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the phase noise waveform by a root-mean-square detector 15. 

As already mentioned above, a reference clock signal which 
continues to strictly maintain a constant period is applied to the PLL 
circuit under test. Fig. 3 3 shows the reference clock signal. As a 
5 result, the PLL circuit under test does not internally generate a 

phase error, and hence only a random jitter caused by a VCO appears 
on the clock waveform. An acquired clock waveform is transformed 
to an analytic signal, and its instantaneous phase is estimated to 
measure a jitter based on the dispersion from a linear phase. Fig. 34 
10 shows a jitter test system to which the present invention is applied. 

Each block can also be realized by an analog signal processing. 
However, in the present invention, each block is practiced:by a 
digital signal processing. Because, a digital signal processing is 
more flexible than an analog signal processing, and its speed and 
15 accuracy can easily be changed in accordance with the hardware 
cast. Conjecturing from the present inventors' experience in 
developing a noise analyzing apparatus for a TV picture signal, the 
required number of bits in quantizing a clock waveform would be 
equal to or more than 10 bits. 

20 Now, an algorithm for measuring a jitter used in the present 

invention will be described. 

A Hilbert pair generator as analytic signal transforming means 
11 shown in Figs. 32 and 3 5 transforms a clock waveform Xc(t) into 
an analytic signal Zc(t). From the equation (3.6), the Hilbert- 
25 transformed result of Xc(t) is given by the following equation 
(3.34). 

Xe(t)=H[x,(t) ]=A,sin(27tf,t + ee +A(|)(t)) (3. 34) 

30 If Xc(t) and Xc(t) are assumed to be a real part and an imaginary part 
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of a complex number, respectively, an analytic signal is given by the 
following equation (3.35). 

Zc(t) = Xc(t) + jXc(t) 

5 = A,cos(27cf,t+e, +A(j)(t))+j A,sin(27if,t + G, +A(})(t)) 

(3. 35) 

In this case, it is preferable as shown in Fig. 35 that the clock waveform Xc(t) is 
passed through the bandpass filter 21a to remove high frequency components 
and a direct current component, and that the filter output is used as a real part of 

10 the analytic signal Zc(t) and an output of the Hilbert transformer 21 that is a 
result of Hilbert transform of the filter output is used as an imaginary part of the 
analytic signal Zc(t). Wlien the fundamental wave frequency of the clock 
waveform Xc(t) is assumed to be fo, the passband of the bandpass filter 21a is 
fo/2-1 .5fo. Further, there is a Hilbert transformer 21 in which a bandpass filter 

15 is provided. In this case, the clock waveform Xc(t) is supplied to the Hilbert 
transformer 21 so tliat the clock waveform Xc(t) is passed through the internal 
bandpass filter, and thereafter the filter output is Hilbert-transformed to be used 
as an imaginary part. On the other hand, the clock waveform Xc(t) is passed 
through the bandpass filter to be used as a real part. 

20 The following Algorithm 3 is a computation or calculation 

procedure utilizing "theorem of zero crossing (the fundamental 
wave of a waveform holds the zero crossing information of the 
original waveform)". That is, the Algorithm 3 is the calculation 
procedure utilizing this demonstration. In other words, the 

25 Algorithm 3 transforms only the fundamental wave of a clock 

waveform into an analytic signal. Fig. 36(a) shows the original 
clock waveform which has a shape close to a square wave. Namely, 
this analytic signal transforming means 11 fourier-transforms, as 
shown in Fig. 67, the clock waveform using the FFT part 21. Fig. 
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36(b) shows a two-sided power spectrum which is the result of the 
Fourier transform. Then the negative frequency components are 
cut-off by the bandpass filter 22. At the same time, as shown in Fig. 
36(c), only the fundamental wave of the clock waveform is 
5 extracted by a bandpass filter 22. That is, in this step, Hilbert- 

transform and the bandpass filtering are simultaneously performed. 
When the spectrum shown in Fig. 36(c) is inverse-Fourier- 
transformed by an inverse FFT part 23, an analytic signal is 
obtained. Since only the frequency components in the proximity of 
10 the fundamental wave are extracted by the bandpass filtering, the 
analytic signal shown in Fig. 36(d) corresponds to the fundamental 
wave of the clock waveform, and Xc(t) indicated by a solid line is a 
sum of sine waves. 

Algorithm 3 (Procedure to transform a real waveform into an 
15 analytic signal of the fundamental wave thereof): 

1. By using fast Fourier transform, Xc(t) is transformed into 
frequency domain; 

2. Negative frequency components are cut to zero. Frequency 
components in the proximity of the clock frequency are extracted by 

20 a bandpass filtering, and other frequency comporients are cut to 
zero; 

3. The spectrum is transformed into time domain using inverse 
fast Fourier transform. 

An instantaneous phase estimator 12 estimates an instantaneous 
25 phase of Xc(t) using Zc{t). That is, the following equation (3.36.1) 
is obtained. 



©(t)-[27if,t+e, +A(()(t)] mod 271 



(3, 36. 1) 
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Next, the instantaneous phase estimator 12 applies the 
aforementioned phase unwrap method to the 0(t). Namely, as 
shown in Fig. 68, the instantaneous phase estimator comprises an 
instantaneous phase evaluating part 24 for estimating an 
5 instantaneous phase of the analytic signal Z^Ct) and a continuous 
phase converting part 25 for applying an unwrapping method to the 
estimated instantaneous phase 0(t) to obtain a continuous phase 0(t). 
As a result of the continuous phase conversion, the following 
equation (3.36.2) is obtained. 

10 

e(t) = 27rf,t+e, +A(l)(t) (3.36.2) 

Figs. 37(b) and 37(c) show an instantaneous phase and an 
unwrapped phase, respectively. In addition, a linear phase remover 

15 13 estimates, using the aforementioned linear trend estimating 

method, a linear phase[2 nf^t-\-Q^ ] based on 0(t) by a linear phase 
estimating part 26. Next, if the linear phase is removed from 0(t) by 
a subtracting part 27, a variable term A(()(t) of the instantaneous 
phase, namely, a phase noise waveform expressed by the following 

20 equation (3.36.3) can be obtained. 

e(t) = A(l)(t) (3. 36, 3) 

Fig. 37(b) shows the A(() (t) . The jitter measuring algorithm used 
25 in the present invention can estimate concurrently a peak-to-peak 
jitter Jpp and an RMS jitter J^^s from the A(t)(t) by the peak-to- 
peak detector 14 and the root-mean-square detector 15. That 
is, the following equations (3.37) and (3.38) can be obtained. 
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Jpp =max(A<|)(k))-mm(A<|)(l)) 



(3. 37) 



I 1 N-1 I 
jRMS=jiZ A«t.2(k) 



(3. 38) 



V^kTo 



Hereinafter, the method according to the present invention is also 
referred to as A(|)(t) method. 

Next, the method according to the present invention will be 
logically compared with the zero crossing method. 

First, when only a rise edge of a signal (equal to the zero 
crossing) is sam'pled, it will be proven that the A(|)(t) method is 
equivalent to the zero crossing method. Now, when the period of the 
zero crossing is expressed as T^eroj a clock waveform Xc(t) is 
expressed by the following equation (3.39). 



Using the equation (3.35), an analytic signal expressed by the 




(3. 39) 



following equation (3.40) is obtained. 



Zc(t) = xe(t) + jxc(t) 




(3. 40) 



From the equation (3.10.3), an instantaneous frequency of Zc(t) is 
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given by the following equation (3.41). 



f(t) = 



<o(t) _ d0(t) _ Xc(t)x'c(t)-Xc(t)x'e(t) 



(3. 41) 



271 dt Xe2(t) + Xe2(t) 



5 Accordingly, f(t) can be expressed as follows. 



f(t)- 



(3. 42) 



TzERO 



That is, when only a rise edge of a signal is sampled, it has been 
10 proven that the A(|)(t) method is equivalent to the zero crossing 



In the zero crossing method, a time resolution of the period 
measurement cannot arbitrarily be selected. The time resolution of 
this method is determined by the zero crossing of the signal under 

15 measurement. On the other hand, in the A(()(t) method, both time 
resolution and phase resolution can be improved by increasing the 
number of samples per period. Fig. 39 shows a comparison between 
the data of the conventional zero crossing method and the data of the 
A(|)(t) method. It can be seen that the time resolution on the time axis 

20 and the phase resolution on the longitudinal axis have been 
improved. 

Here, let's compare an upper limit of the sampling interval of 
the A(j)(t) method with that of the zero crossing method. The upper 
limit of the sampling interval of the A(J)(t) method can be derived 
25 from the conditions described above. That is, in order to uniquely 
perform a phase unwrap, a phase difference between adjacent 
analytic signals Zc(t) must be smaller than ti. In order for Zc(t) to 



method. 
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satisfy this condition, at least two samples must be sampled in equal 
interval within a period. For example, since the frequency of Xc(t) 
given by the equation (3.23) is fc, the upper limit of the sampling 
interval is l/2fc. On the other hand, the upper limit of the 
5 equivalent sampling interval of the zero crossing method is l/fc- 

Next, a sampling method using a quadrature modulation will be 
described. The clock frequency of a microcomputer has been being 
shifted to a higher frequency with the rate of 2.5 times per 5 years. 
Therefore, unless the method of measuring a jitter is scalable with 

10 respect to a measuring time resolution, a clock jitter of a 

microcomputer cannot be measured. A method of making the 
method of measuring a jitter scalable is the quadrature modulation. 
As can be seen from Figs. 28 and 16, in a jittery clock waveform, a 
phase noise spectrum is diffused from the clock frequency as a 

15 central frequency. That is, a jittery clock waveform is a band- 
limited signal. For this reason, there is a possibility to decrease the 
lower limit of the sampling frequency by combining the quadrature 
modulation with a lowpass filter. 

Fig. 40(a) is a block diagram showing a phase estimator for 
20 estimating A(|)(t) of a clock waveform using a quadrature modulation 
system. Inputted Xc(t) is multiplied by the following equation 
(3.43) in a complex mixer. 

cos(27c(fc+Af)t4-e)-i-jsin(27c(fc+Af)t + 0) (3. 43) 

25 

A complex output of the lowpass filter is given by the following 
equation (3.44). 



^[cos(27cAft + (9 - Gc) - A<t)(t)) + jsin(27tAft + (6 - B^) - A^(t))] 
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(3.44) 

That is, the Xc(t) is transformed to an analytic signal Zc(t) by the 
quadrature modulation and the lowpass filter, and the frequency is 
5 decreased to Af. Thereafter, the analog signal is converted to a 
digital signal, and an instantaneous phase of the Xc(t) is estimated 
by an instantaneous phase estimator so that an estimated 
instantaneous phase 0(t) expressed by the following equation (3.45) 
can be obtained. 

10 

0(t) = [27cAft + (0 - 0c) - A(l)(t)]mod 2n (3.45) 

Similarly to the previous example, a phase unwrap is applied to the 
0(t) and a linear phase is removed by a linear phase remover so that 
15 the following equation (3.46) can be obtained. 

0 (t) = - A 0 (t) (3.46) 

As mentioned above, it has been proven that the lower limit of 
20 the sampling frequency of the A(|)(t) method can be reduced from 2fc 
to 2(Af) by combining the quadrature modulation with a lowpass 
filter. Similarly, the lower limit of the equivalent sampling 
frequency of the zero crossing method can also be reduced from f^ 
to Af. A similar effect can also be obtained by combining a 
25 heterodyne system shown in Fig. 40(b) with a lowpass filter. 
Namely, an inputted clock waveform Xc(t) is multiplied by 
cos(27r(fc+Af)t+0) by the mixer, and a frequency difference 
component is extracted from the output of the mixer by a lowpass 
filter or a bandpass filter. The frequency difference component is 
30 converted into a digital signal by the ADC, and the digital signal is 
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supplied, for example, to the Hilbert pair generator acting as the 
analytic signal transforming means 11. 

Finally, measuring time periods T^^^^ of the A(t)(t) method and 
the zero crossing method will be derived. The T^^^g^ERo^f t^^^ zero 
crossing method is given, by the following equation (3.47.1), as a 
time period required for collecting the A(|)(t) of N points 
corresponding to the lower limit of an equivalent sampling 
frequency Af. 



Tmeas,ZERO (3.47.1) 
Af 



On the other hand, regarding the A(|)(t) method, a case of K times of 
the number of samples per period will be discussed. Therefore, a 
time period required for sampling, in the A(|)(t) method, N points of 
the A<j)(t) with a frequency 2K(Af) which is K times as high as the 
frequency of the lower limit of sampling frequency is given by the 
following equation (3.47.2). 



Ameas,A(t, ^kI Af 



(3. 47, 2) 



That is, the A(|)(t) method can measure the A(j)(t) 2K times faster than 
the zero crossing method. In addition, in the A(|)(t) method, it can be 
understood that the measuring time resolution can be changed to be 
scalable by adjusting the K. On the contrary, the time resolution of 
the zero crossing method has been determined by Af. Fig. 41 shows 
a comparison between the A(|)(t) method and the zero crossing 
method. 
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Next, a method of estimating a power spectrum density function 
of a phase noise waveform A(|)(t) will be explained. In the 
aforementioned Algorithm 3, since only the fundamental wave is 
extracted by a bandpass filtering, there is a drawback that a 
frequency range by which a spectrum distribution of the A(t)(t) can 
be observed is limited. Since an Algorithm 4 described below is 
aimed to observe a spectrum distribution of the A(|)(t), a bandpass 
filtering is not used therein. Conversely, the Algorithm 4 described 
below cannot be used for observing the A(j)(t). 

When an analytic signal Z^t) is estimated, fast Fourier 
transform is used. In this case, Xc(t)W(t) (a waveform obtained by 
multiplying the Xc(t) by a window function W(t)) is fast-Fourier- 
transformed. Generally, an amplitude of the W(t) has a value close 
to zero at the proximity of the first time point and the last time point 
(for example, refer to a reference literature cl7). For this reason, 
the waveform Xc(t)W(t) calculated by Inverse Fourier transform has 
a large error at the proximity of the first time point and the last time 
point, and hence the Xc(t)W(t) cannot be used as a data. Also in the 
estimation of a Zc(t), Xc(t)W(t) corresponding to the central portion, 
i.e., approximately 50 % of the window function is multiplied by an 
inverse number of the window function, 1/W(t) to estimate the Zc(t), 
and the values of the both ends of Xc(t)W(t) are obliged to be 
discarded. 

In this method, only Zc(t) of 512 points can be estimated from 
Xc(t) of 1024 points. In this case, it is assumed that Xc(t) is 
recorded in a waveform recording buffer. In order to increase the 
number of samples for Zc(t), it is necessary to segment the 
waveform recording buffer such that the waveform partially 
overlaps with the preceding waveform, to calculate Zc(t) 
corresponding to each time interval, and finally to compose each 
Zc(t) to obtain the entire composite Zc(t). 
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When Zc(t) is estimated, a window function which applies only 
the minimum modulation to an amplitude of Xc(t) should be used. 
The window function which can satisfy this condition is Manning (a 
reference literature cl7). This has only the minimum, i.e., 1, 
5 spectrum at each of the upper sideband and the lower sideband. In 
this case, approximately 25 % of a waveform is overlapped. 

Algorithm 4 (Procedure for estimating a spectrum of an analytic 
signal); 

1. The Xc(t) is taken out from the starting address of the 
10 waveform recording buffer 31 (Fig. 69); 

2. The Xc(t) is multiplied by a window function W(t) by a 
window function multiplying part 32; 

3. The product Xc(t)W(t) is transformed into frequency domain 
by a fast-Fourier-transforming part 33; 

15 4. Only the negative frequency components are cut to zero; 

5. The spectrum is transformed into time domain by a fast- 
inverse-Fourier-transforming part 3 5 to obtain Zc(t)W(t); 

6. The Zc(t)W(t) is multiplied by an inverse number of the 
window function by a window function dividing part 36 to obtain 

20 Zc(t); 

7. The Xc(t) is taken out from the waveform recording buffer. 
In this case, the Xc(t) is taken out such that the two adjacent Xc(t) 
are overlapped with each other by approximately 25 %; and 

8. The above steps 2-7 are repeated until the entire Zc(t) is 
25 obtained. 

A power spectrum is estimated for thus processed ZC(t) by a 
spectrum analyzing part 38. 

Next, there will be described a specific example in which the 
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effectiveness of the aforementioned method of measuring a jitter is 
verified through a simulation. 

Relationship Between the Zero Crossing of a Clock Waveform 

And the fundamental Wave of the Clock Waveform 

It will be verified using the ideal clock waveform shown in Fig. 
21 that "the zero crossing of the fundamental wave of a waveform 
holds the zero crossing information of the original waveform 
(theorem of zero crossing)". That is, a clock waveform is 
Fourier-transformed, the fundamental frequency component is left, 
and the frequency components of the second and higher harmonics 
are cut to zero. This spectrum is inverse-Fourier-transformed to 
obtain the restored waveform in time domain. The period is 
estimated from the zero crossing of this waveform. Fig. 42(a) 
shows a spectrum from which the harmonics have been removed. 
Fig. 42(b) shows the restored waveform with the original clock 
waveform overlaid thereon. Similarly, a partial sum spectrum of up 
to 13th order harmonics and the restored waveform are plotted in 
Figs, 43(a) and 43(b) respectively. Comparing each restored 
waveform with the original clock waveform, it is seen that the zero 
crossing is a fixed point. That is, a time point of the zero crossing 
is constant regardless of the number of orders of harmonics used in 
the partial sum. 

A relative error between "a period of the original clock signal" 
and "a period estimated from a restored waveform" is obtained for 
each order of harmonics by incrementing the number of harmonics 
from 1 to 13. Fig. 44(a) shows the relative error values of the period. 
An error of the estimated period does not depend on the number of 
orders of harmonics. As a result, it has been verified that "the zero 
crossing of the fundamental wave gives a good approximation to the 
zero crossing of the original signal". The relative errors of root- 
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mean-square values of a waveform are also given for a comparison 
purpose. Fig. 44(b) shows the relative errors of the root-mean^ 
square values estimated from a restored waveform against the 
root-mean-square values of the original clock waveform. It is seen 
5 in the root-mean-square case that the relative error is not decreased 
unless the partial sum includes higher order harmonics. 

Summarizing the above results, it could be understood that "if 
only the fundamental wave of a clock signal can be extracted, an 
instantaneous period can be estimated from the zero crossing of the 
10 original clock waveform. In this case, even if more harmonics are 
added in the estimation, the estimation accuracy is not improved". 
That is, "theorem of zero crossing" has been proven. 

Next, a case in which the method of measuring a jitter (A(|)(t) 
method) according to the present invention is applied to a jitter-free 

15 PLL circuit will be explained. As a PLL circuit, the PLL circuit 
disclosed in the explanation of the prior art is used. A PLL shown 
in Fig. 46 is composed by 0.6 ^im CMOSs and is operated by a power 
supply of 5 V to obtain various waveforms in a SPICE simulation. 
Fig. 45 shows parameters of a MOSFET. An oscillation frequency 

20 of the VCO is 128 MHz. A frequency divider divides an oscillation 
waveform of the VCO into 1/4 frequency to convert it into a PLL 
clock having 32 MHz frequency. The time resolution of the SPICE 
simulation waveform is 50 psec. Then, a phase noise waveform 
A(|)(t) is calculated from the simulation waveform. The estimation 

25 of the A<|)(t) is simulated using Matlab. 

Fig. 47(a) shows an input waveform to the VCO. Fig. 47(b) 
shows an oscillation waveform of the VCO. Fig. 48(a) shows an 
output power spectrum of the VCO. The oscillation waveform of 
the VCO of 8092 points is multiplied by "minimum 4 term window 
30 function" (for example, refer to a reference literature cl8), and a 
power spectrum density function is estimated using fast Fourier 
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transform. Fig. 48(b) shows the power spectrum density function of 
the A(|)(t) estimated using the Algorithm 4. Namely, as shown in Fig. 
69, an analytic signal Z^(t) is created by the analytic signal 
transforming means 11 using the algorithm 4. Then an 
instantaneous phase 0(t) of this analytic signal Z^,(t) is estimated by 
the instantaneous phase estimator 12, and a linear phase is removed 
from the instantaneous phase 9(t) by the linear phase detector 13 to 
obtain the phase noise waveform A(|)(t). Then a power spectrum of 
the phase noise waveform A(|)(t) is obtained by the spectrum 
analyzing part 37. The condition of the fast Fourier transform 
operation is the same as that used for obtaining the output power 
spectrum density function of the VCO. Comparing Fig. 48(a) with 
Fig. 48(b), in the power spectrum of the A(|)(t), it is seen that the 
spectrum of the oscillation frequency of the VCO of 128 MHz is 
attenuated by approximately 120 dB. The power spectrum density 
function of the A(|)(t) has higher levels at lower frequencies due to 
an influence of a 1/f noise. 

Fig. 49 shows diagrams for comparing the conventional zero 
crossing method with the method according to the present invention. 
Fig. 49(a) shows a result of the instantaneous period measurement 
of an oscillation waveform of the VCO measured by the zero 
crossing method. Fig. 49(b) shows the A(|)(t) estimated using the 
method of Algorithm 3 according to the present invention. A 
spectrum of a frequency range (10 MHz-200 MHz) in which the 
second order harmonic is not included was extracted by a bandpass 
filter and the A(()(t) was obtained by inverse fast Fourier transform. 
It can be confirmed, from the fact that the instantaneous period and 
the A(|)(t) do not indicate a noise, that this PLL circuit does not 
actually have a jitter. 

From Fig. 47(a), it can be seen that a frequency-up pulse is 
applied to the VCO at the time point of approximately 1127 nsec. 
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Two frequency-down pulses are applied to the VCO at the time 
points of approximately 908 nsec and 1314 nsec, respectively. This 
is based on the performance of the PLL circuit used in the 
simulation. Viewing the A(j)(t) shown in Fig, 49(b), a phase change 
5 due to the influence of the frequency-up pulse appears at the time 
point of approximately 1140 nsec. Phase changes due to the 
influences of the two frequency-down pulses appear at the time 
points of approximately 920 nsec and 1325 nsec, respectively. 
These are deterministic data. On the other hand, in the 

10 instantaneous period of Fig. 49(a), a phase change due to the 

influence of the frequency-up pulse appears at the time point of 
approximately 1130 nsec. A phase change due to the influence of 
the frequency-down pulses appears only at the time point of 
approximately 910 nsec. An influence of a frequency-down pulse at 

15 approximately 1314 does not appear in the change of the 
instantaneous period. 

Summarizing the above results, in the A(t)(t) method according 
to the present invention, it can be observed that when a phase noise 
is not present, the oscillation state changes in accordance with a 
20 frequency-up pulse or a frequency-down pulse. The A(|)(t) method 
has a higher resolution compared with the conventional zero 
crossing method. The power spectrum density function of the A(|)(t) 
is influenced little by the spectrum of the oscillation frequency of 
the VCO. 

25 Next, a case in which the aforementioned method of measuring 

a jitter (A(|)(t) method) according to the present invention is applied 
to a jittery PLL circuit will be explained. In addition, the method of 
the present invention will be compared with the instantaneous 
period estimation using the zero crossing method to verify that the 

30 method of measuring a jitter according to the present invention is 
effective for a phase noise estimation. 
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As already mentioned above, a jitter can be simulated by 
applying an additive noise to the VCO to randomly modulate the 
phase of the oscillation waveform of the VCO. In the present 
invention, the jitter of the PLL circuit w^as simulated by applying an 
5 additive noise to an input end of the VCO oscillation circuit. A 
Gaussian noise was generated using the Matlab's function randnO. 
Further, based on SPICE simulation, a Gaussian noise was applied 
to an input end of the VCO of the PLL circuit shown in Fig. 50. 

Fig. 5 1 (a) shows an input waveform to the VCO when 3a of the 
10 Gaussian noise is 0.05 V. Fig, 51(b) shows an oscillation waveform 
of the VCO. Comparing Fig. 47(a) with Fig. 51(a), it is seen that the 
number of frequency-up pulses is increased from 1 to 4 and the 
number of frequency-down pulses is also increased from 2 to 3 due 
to the jitter. Fig. 52(a) shows the output power spectrum of the VCO. 
15 The noise spectrum has been increased. Fig. 52(b) shows a power 
spectrum density function of the A(|)(t). Comparing Fig, 48(b) with 
Fig. 52(b), it is seen that the power of the A(|)(t) has been increased. 
The power spectrum density function of the A(|)(t) has higher levels 
at lower frequencies. 

20 Figs. 53(a) and 53(b) are diagrams for comparing the 

conventional zero crossing method with the method of measuring a 
jitter according to the present invention. Fig. 53(a) shows a result 
of the instantaneous period measurement of an oscillation waveform 
of the VCO measured by the zero crossing method. Fig. 53(b) shows 

25 the A(l)(t) estimated using the method of measuring a jitter according 
to the present invention. Comparing Fig. 53 with Fig. 49, it is seen 
that the corresponding waveform change is significantly different 
from one another. That is, when no jitter is present, an 
instantaneous period and/or the A(j)(t) shows low frequency 

30 components. On the other hand, when a jitter is present, an 
instantaneous period and/or the A(t)(t) shows relatively high 
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frequency components. This means that the instantaneous period 
and/or the A(j)(t) shown in Fig. 53 corresponds to a phase noise. 
Further, if Fig. 53(a) is carefully compared with Fig. 53(b), the 
following can be seen, (i) The instantaneous period and the A(l)(t) 
5 are slightly similar to each other. However, (ii) the time resolution 
and the phase (period) resolution of the A(|)(t) are higher than those 
of the instantaneous period. 

Summarizing the above results, the method of measuring a jitter 
(the A(|)(t) method) according to the present invention can estimate a 

10 phase noise with a high time resolution and a high phase resolution. 
Of course, the zero crossing method can also estimate a phase noise 
in the form of an instantaneous period. However, there is a 
disadvantage in the zero crossing method that the time resolution 
and the period estimating resolution are limited t6 the zero 

15 crossings. 

Next, the conventional method of estimating a jitter will be 
compared with the method of measuring a jitter (the A(|)(t) method) 
according to the present invention. However, with respect to the 
estimation of an RMS jitter, the A^(t) method will be compared with 
20 the spectrum method, and with respect to the estimation of a 

peak-to-peak jitter, the A(|)(t) method will be compared with the zero 
crossing method. 

Fig: 54 shows conditions for comparing the estimated values of 
the RMS jitter. The power spectrum density function of the A(l)(t) 

25 estimated using the aforementioned Algorithm 4 is used as a 

spectrum of the conventional method. In the spectrum method, a 
sum of phase noise power spectrum in the frequency range (10 
MHz-200 MHz) in which the second order harmonic is not included 
is obtained and an RMS jitter Jr^s is estimated using the equation 

30 (3.33). The portion painted out in black in Fig. 54(a) is the spectrum 
corresponding to the frequency range. On the other hand, in the 
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A(|)(t) method, an RMS jitter J^^s is estimated using the 
aforementioned Algorithm 3 and the equation (3.38). This 
corresponds to a root-mean-square value of the phase noise 
waveform A(j)(t). The 3a of a Gaussian noise is applied to an input 
5 end of the VCO of the PLL circuit shown in Fig. 50 by changing its 
value from 0 to 0.5 V to estimate an RMS jitter value of an 
oscillation waveform of the VCO. As shown in Fig. 55, the A(l)(t) 
method and the spectrum method provide the estimated values 
substantially compatible with each other, respectively. 

10 Fig. 56 shows diagrams for comparing estimated values of the 

peak-to-peak jitter. Triangular marks indicate respective peak 
values. The positions of the triangular marks are different between 
the A(t)(t) method and the spectrum method. This means that a 
peak-to-peak jitter is not necessarily be generated at the zero 

15 crossings. As shown in Fig. 57, the A(|)(t) method and the spectrum 
method provide the estimated values compatible with each other, 
respectively. 

Summarizing the above results, the A(|)(t) method according to 
the present invention provides, in the estimation of an RMS jitter, 
20 estimated values compatible with those of the conventional 

spectrum method. Also in the estimation of a peak-to-peak jitter, 
the A([)(t) method provides estimated values compatible with those 
of the zero crossing method. 

Next, the performance of the conventional method of estimating 
25 a jitter and the performance of the A(|)(t) method according to the 
present invention will be compared using a PLL clock which is 
frequency-divided into 1/4 frequency. As the subject PLL circuit, 
the PLL circuit shown in Fig. 50 is used. The frequency divider of 
this circuit frequency-divides an oscillation waveform of the VCO 
30 into 1/4 frequency to convert the oscillation frequency to a PLL 

clock having 32 MHz frequency. Fig. 66(b) shows the waveform of 
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the PLL clock. In addition, in order to compare with the results of 
the aforementioned examples, the 3a of an additive Gaussian noise 
is determined to be 0.05 V. 

Assuming that the period of the oscillation waveform of the 
VCO is iyco> the period of the frequency-divided-by-four PLL clock 



PLL 



is given by the following equation (3.48). 
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In this case, represents a time fluctuation of a rise edge. From the 
equation (3.48), it can be understood that the frequency-division 
provides an effect to reduce the jitter of the clock. 

Fig. 58 shows diagrams for comparing the zero crossing method 
with the A(j)(t) method according to the present invention. Fig. 58(a) 
shows a result of the measurement of an instantaneous period of the 
PLL clock in the zero crossing method. Fig, 5 8(b) shows the A(|)(t) 
estimated using the aforementioned Algorithm 3 of the A(j)(t) 
method according to the present invention. A spectrum of a 
frequency range (20 MHz-59 MHz) in which the second order 
harmonic is not included is extracted by a bandpass filter, and the 
A(|)(t) is obtained by inverse fast Fourier transform. It is seen that 
the Ac[)(t) of the PLL clock is significantly different from the A(|)(t) 
obtained from the oscillation waveform of the VCO shown in Fig. 
53(b). The A(|)(t) of the PLL clock emphasizes phase discontinuity 
points. This is due to the frequency division. Because, the phase 
discontinuity points are in equal intervals and are corresponding to 
the regular frequency-division edges. 
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Fig. 59 shows a diagram for comparing the estimated values of 
the RMS jitter. In the spectrum method, (i) the A(j)(t) was estimated 
from the PLL clock using the Algorithm 4 of the A(j)(t) method 
according to the present invention; (ii) the A(j)(t) of 8092 points was 
multiplied by "the minimum 4 term window function" (for example, 
refer to a reference literature cl8) and the power spectrum density 
function was estimated by fast Fourier transform. Next, (iii) in the 
spectrum method, a sum of phase noise power spectru^n in the 
frequency range (20 MHz-59 MHz) in which the second order 
harmonic is not included was obtained and an RMS jitter Jr^s was 
estimated using the equation (3.33). On the other hand, in the A(j)(t) 
method according to the present invention, an RMS jitter Jr^s was 
estimated using the Algorithm 3 and the equation (3.38). As shown 
in Fig. 59, the A(|)(t) method and the spectrum method provide 
estimated values substantially compatible with each other. 
However, in the proximity of 0.05 V of 3a of an additive Gaussian 
noise, the RMS jitter Jrj^s estimated by the A^(t) method is larger 
than the RMS jitter of the spectrum method. The reason for this will 
be explained together with the test result of the peak-to-peak jitter 
Jpp. Comparing Fig. 59 with Fig. 55, it is seen that the frequency- 
division to 1/4 frequency in this specific example makes Jr^s 1/3.7. 

Fig. 60 shows a diagram for comparing the estimated values of 
the peak-to-peak jitter. The A(|)(t) method and the zero crossing 
method provide estimated values substantially compatible with 
each other. However, in the proximity of 0.05 V of 3a of an additive 
Gaussian noise, the peak-to-peak jitter Jpp estimated by the A(j)(t) 
method is larger than the peak-to-peak jitter of the zero crossing 
method. Next, the reason for this will be explained. 

Fig. 61(a) shows a phase noise power spectrum when the 3a is 
0.05 V (substantially same estimated value as in the zero crossing 
method). A cursor in the figure indicates an upper limit frequency 
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in estimating the A(j)(t). A weak phase modulation spectrum is 
recognized in the proximity of the cursor. Fig. 62 shows an analytic 
signal Zc(t) in this case. It is seen that the analytic signal Zc(t) has 
become a complex sine wave due to the weak phase modulation 
5 spectrum. For this reason, the instantaneous phase smoothly 
changes. 

Fig. 61(b) shows a phase noise power spectrum when the 3a is 
0.10 V (larger estimated value than that in the zero crossing method). 
This phase noise power spectrum shows a shape of typical 1/f noise. 

10 The fundamental frequency of this 1/f noise is not the PLL clock 
frequency 32 MHz. However, the Z^{t) of the 1/f noise is given by 
the Hilbert pair of a square wave derived in the aforementioned 
example. Therefore, the Zc(t) shown in Fig. 63 takes the same shape 
as the Hilbert pair shown in Fig. 22. Since the Zc(t) has a complex 

15 shape, the instantaneous phase largely changes. Therefore, the Jpp 
and the Jr^s estimated by the A(|)(t) method take large values when 
the 3a of an additive Gaussian noise is close to 0.05 V. 

Comparing Fig. 60 with Fig. 57, it can be understood that the 
frequency-division to 1/4 frequency in this specific example makes 
20 the Jpp 1/3.2. 

Summarizing the above results, it has been verified that the 
A^(t) method can also estimate an RMS jitter and a peak-to-peak 
jitter of a frequency-divided clock. The estimated value is 
compatible with the conventional measuring method. However, 
25 when the phase noise power spectrum takes a shape of 1/f noise, the 
A(|)(t) method indicates a larger value than in the conventional 
measuring method. 

As is apparent from the above discussion, the effectiveness of 
the method of measuring a jitter (the A(j)(t) method) according to the 
30 present invention has been verified through a simulation. In 
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addition, it has been verified that the zero crossing of the original 
waveform can be estimated from the zero crossing of the 
fundamental w^ave. This has provided an important base that the 
A(|)(t) method can estimate a peak-to-peak jitter compatible with the 
5 zero crossing method. Because, if the A(|)(t) is estimated using the 
spectrum of an entire frequency range rather than only fundamental 
wave, a waveform shown in Fig. 56(b) is obtained. That is, a ripple 
of higher frequencies is placed on top of the waveform. Further, as 
shown in Fig. 57, the compatibility with the zero crossing method 

10 cannot be realized. Moreover, it has been verified that, when the 
A(|)(t) method is applied to a jittery PLL circuit, the A(j)(t) method is 
effective for the phase noise estimation. In addition, it has been 
made clear that the conventional method of measuring a jitter is 
compatible with the A^(t) method with respect to a peak-to-peak 

15 jitter and an RMS jitter. Further, it has been verified that a jitter of 
a frequency-divided clock can also be estimated with a 
compatibility. 

Moreover, in the present invention, a scalable apparatus for and 
a scalable method of measuring a jitter are proposed. That is, for 

20 example, as shown by a dashed line in Fig. 32, a frequency of a clock 
waveform Xj.(t) from the PLL circuit under test 17 or the like is 
frequency-divided by the variable frequency divider 41 into 1/N (N 
is an integer) frequency, i.e., the clock period is expanded to N 
times. If, as the frequency divider 41, for example, a T (toggle) 

25 flip-flop shown in Fig. 70A that is triggered by a rising edge is used, 
an input clock T is outputted, as shown in Fig. 70B, as a clock Q 
having a two time period. In this manner, by making the period of 
the clock waveform Xc(t) N times (N is an integer equal to or greater 
than 2), an analog to digital converter ADC that operates at 

30 relatively low operating frequency (sampling frequency) can be 

used. That is, even if the frequency of the clock waveform Xc(t) is 
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high, its jitter may be measured by decreasing the frequency of the 
clock waveform Xc(t) to 1/N so that the analog to digital converter 
ADC is operable. 

When a peak-to-peak jitter and an RMS jitter of the clock 
5 waveform Xc(t) are assumed to be Jpp, and Jrmsi. respectively, and 
those jitters of this clock waveform Xc(t) whose frequency is 
frequency-divided to 1/N of the frequency of the clock waveform 
Xc(t) are measured, those jitters are given by the equations (4.1) 



10 JpPN=Jppi/N , Jrmsn=Jrmsi/N (4.1) 

This will be verified by a measuring system shown in Fig. 71. 
That is, a clock signal is generated from a main clock generator 43 
in an ATE (Automatic Testing Equipment) 42. This clock signal is 

15 phase-modulated by a sine wave external jitter in a jitter generator 
44 so that a jitter is added to the clock signal. The clock to which a 
jitter has been added is frequency-divided to 1/M by a variable 
frequency divider 50. The frequency-divided output is supplied to 
a digital oscilloscope 45 as a signal under test. A clock signal from 

20 the main clock generator 43 is frequency-divided by the frequency 
divider 50 to 1/M and is supplied to the digital oscilloscope 45 as a 
trigger signal. A peak-to-peak jitter Jpp and an RMS jitter Jr^s are 
measured by the digital oscilloscope 45, and those measured results 
are shown in Figs. 72 and 73, respectively. In Figs. 72 and 73, a 

25 lateral axis indicates the number of frequency divisions N, and a 

longitudinal axis indicates values of jitter. A symbol A indicates a 
measured value, and a dotted line indicates a 1/N curve. With 
respect to each of the peak-to-peak jitter and RMS jitter, the 
measured jitter values corresponding to various N values are 

30 substantially equal to the values of 1/N curve, and hence it is 
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verified that the equations 4.1 are concluded. 

In addition, as shown in Fig. 74, a jitter has is added to the clock 
signal from the main clock generator 43 in the jitter generator 44 by 
a sine wave f^-^^^ or a band-limited random noise bWranj. The clock 
signal to which a jitter has been added is frequency-divided by the 
variable frequency divider 41. Then a phase noise waveform A(|)(t) 
is obtained by a evaluator 46 with respect to the frequency- 
divided clock signal, and the peak-to-peak jitter and the RMS jitter 
are evaluated. The Acj) evaluator 46 comprises, for example, the 
analog to digital converter ADC, the analytic signal transforming 
means 11, the instantaneous phase estimator 12, the a linear phase 
remover 13, the peak-to-peak detector 14, and the root-mean-square 
detector 15 shown in Fig. 32. The peak-tb-peak jitter values and the 
RMS jitter values in this case obtained for various numbers of 
frequency divisions N are shown in Figs. 75 and 76, respectively. In 
those figures, a symbol o indicates a value obtained by the 
A(}) evaluator 46, and a symbol A indicates a value obtained by the 
zero crossing method. A dotted line in Fig. 75 indicates a 1/N curve. 
It could be understood from those Figs. 75 and 76 that a jitter can 
accurately be measured by combining the frequency divider 41 and 
the A(|)(t) method. 

That is, in Fig. 32, a clock signal Xc(t) from the PLL circuit 
under test 17 is frequency-divided by the frequency divider 41 to 
1/N frequency. This frequency divided clock signal is converted 
into a digital signal, and further, this digital signal is transformed to 
a complex analytic signal by the Hilbert pair genesrator 1 1 to obtain 
an instantaneous phase of the analytic signal. A linear component is 
removed from the instantaneous phase to obtain a phase noise 
waveform A(j)(t). Then, a peak-to-peak jitter of the clock signal 
Xc(t) can be obtained by detecting a peak-to-peak value of the A(|)(t), 
and then by multiplying, by the multiplier 47, the peak-to-peak 
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value of the A(j)(t) by N. In addition, an RMS jitter of the clock 
signal Xc(t) can be obtained by calculating a root-mean-square 
value of the A(|)(t), and then by multiplying, by the multiplier 48, the 
root-mean-square value of the A(t)(t) by N. 

5 In this case, a scalable measurement can be performed by 

selecting the number of frequency divisions N of the frequency 
divider 41 in accordance with the frequency of the clock signal 
Xc(t) so that the analog to digital converter ADC is operable. 

Also in the embodiment shown in Fig. 40a, a clock signal from 

10 the PLL circuit under test 17 is, as shown by a dotted line, 

frequency-divided by the frequency divider 41 to 1/N frequency. 
And the analytic signal can be obtained by multiplying, in the mixer, 
the frequency-divided output by a sine wave signal and by 
multiplying, in the mixer, the frequency-divided output by a cosine 

15 wave signal. Similarly, in the embodiment shown in Fig. 40b, a 

clock signal from the PLL circuit under test 17 is frequency-divided 
by the frequency divider 41 to 1/N frequency. And the analytic 
signal may also be obtained by multiplying, in the mixer, the 
frequency-divided output by a cosine wave signal and by supplying 

20 the mixer output to the lowpass filter. 

Next, in the present invention, an embodiment in which the AD 
converter is replaced by a comparator will be described. For 
example, as shown in dotted lines in Figs. 32 and 68, a comparator 
51 is used instead of the analog to digital converter ADC. Pulses 

25 having a constant period are applied to the comparator 51, and an 
inputted clock waveform Xc(t) is compared with a reference analog 
quantity Vr at, for example, a rising edge of the pulse. If a level of 
the clock waveform Xc(t) is larger than that of the reference analog 
quantity Vr, for example, a predetermined high level is outputted, 

30 and if the level of the clock waveform Xc(t) is smaller than that of 
the reference analog quantity Vr, a predetermined low level is 
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outputted. 

Further, there is a case that an inputted clock waveform Xc(t) is 
distorted, and an amplitude of a harmonic component of the clock 
waveform Xc(t) is larger than that of a fundamental wave 
5 component. From such a view point, it is better that a lowpass filter 
(or a bandpass filter) for extracting a fundamental wave component 
of the clock waveform Xc(t) is provided at the input side of the 
comparator 51. An output signal of the comparator 5 1 is inputted to 
the analytic signal transforming means 11, and is processed 
10 similarly to the output signal of the analog to digital converter ADC 
to obtain a jitter of the inputted clock waveform Xc(t). 

Jitters of an output of the VCO (Voltage Control Oscillator) that 
is close to a sine wave are obtained in the case where the analog to 
digital converter ADC is used in the measuring apparatus shown in 

15 Fig. 32, and in the case where the comparator is used in the 

measuring apparatus shown in Fig. 32. The measured result of the 
peak-to-peak jitter is shown in Fig. 77 and the measured result of the 
RMS jitter is shown in Fig. 78. In those figures, a black circle 
indicates the case of the analog to digital converter ADC, a white 

20 circle indicates the case of the comparator 51, and a lateral axis 

indicates the number of bits of the analog to digital converter ADC. 

In Fig. 77, when the analog to digital converter ADC was used, 
a peak-to-peak jitter in the case of two bit ADC was 0.9454, and a 
peak-to-peak jitter in the case of eight bit ADC was 0.9459. In the 

25 case of the comparator 5 1, a peak-to-peak jitter was 0.9532. Even if 
the comparator 51 is used, the measured result coincides in the 
accuracy of two digits with that of the case in which the analog to 
digital converter ADC is used. As a result, it is understood that the 
jitter measurement is possible in this level of accuracy even using 

30 the comparator 51. As can be understood from Fig. 7 8, even the 

comparator 5 1 is used, there can also be obtained an RMS jitter that 
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coincides in the accuracy of two digits with that of the case in which 
the analog to digital converter ADC is used. 

Figs. 79 and 80 respectively show a measured result of peak- 
to-peak jitter and a measured result of RMS jitter similarly 
5 measured when an output signal of the PLL circuit 17 that is close to 
a square waveform is used as the analog clock waveform Xc(t), and 
this signal is frequency-divided by the frequency divider 41. A 
peak-to-peak jitter is 0.3429 in the case where the comparator 51 is 
used. Also, a peak-to-peak jitter is 0.3420 in the case where the 

10 analog to digital converter ADC is used and the ADC has a two bit 
output. In addition, a peak-to-peak jitter is 0.3474 in the case where 
the analog to digital converter ADC is used and the ADC has an 
eight bit output. In those cases, it could also be understood that 
even if the comparator 51 is used, a peak-to-peak jitter can be 

15 measured in the accuracy of two digits. Similarly, an RMS jitter is 
0.0500 in the case where the comparator 51 is used. Also, an RMS 
jitter is 0.0505 in the case where the analog to digital converter 
ADC is used and the ADC has a two bit output. In addition, an RMS 
jitter is 0.0510 in the case where the analog to digital converter 

20 ADC is used and the ADC has an eight bit output. It could also be 
understood that even if the comparator 51 is used, an RMS jitter can 
be measured in the accuracy of two digits. 

In the case of using the comparator 51, an analog clock 
waveform Xc(t) may also be frequency-divided by the frequency 

25 divider 41 to be supplied to the comparator 51. In addition, as 

shown by dotted lines in Fig. 40(a), a comparator 51c may be used, 
after multiplying a clock waveform Xc(t) by a cosine wave in the 
mixer and then passing through a lowpass filter, instead of the 
converter ADC for converting the lowpass filter output of this 

30 signal into a digital signal, and a comparator 51s may be used, after 
multiplying a clock waveform Xc(t) by a sine wave in the mixer and 
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then passing through a lowpass filter, instead of the converter ADC 
for converting the lowpass filter output of this signal into a digital 
signal. This processing case can be applied to either case where the 
frequency divider 41 is used or the frequency divider is not used. 
5 Moreover, as shown by dotted lines in Fig. 40(b), a comparator 51 
may be used instead of the converter ADC for converting into a 
digital signal a frequency-converted output of a clock waveform 
Xc(t) converted to a low frequency band signal by a mixer and a 
lowpass filter. This processing case can also be applied to either 

10 case where the frequency divider 41 is used or the frequency 
divider is not used. Furthermore, in order to generate an input 
signal of the analytic signal transforming means 11 shown in Figs. 
67 and 69, as shown by dotted lines in those figures, a comparator 
51 may also be used instead of the analog to digital converter ADC 

15 to supply an output of the comparator 51 to the analytic signal 

transforming means 11. In those cases, the clock waveform Xc(t) 
may also be frequency-divided by the frequency divider 41 to be 
supplied to the comparator 51. 

As described above, the method of measuring a jitter of a clock 
20 according to the present invention comprises the signal processing 
steps of: transforming a clock waveform Xc(t) into a complex 
analytic signal using the analytic transforming means 11; and 
estimating a variable term A(|)(t) of an instantaneous phase. This 
method has the following characteristics. 

25 (i) The A<l)(t) method does not require a trigger signal, (ii) A 

peak-to-peak jitter and an RMS jitter can simultaneously be 
estimated from the A^{t). (iii) A peak-to-peak jitter value 
estimated using the A(j)(t) method is compatible with an estimated 
value in the conventional zero crossing method, (iv) An RMS jitter 

30 value estimated using the A(|)(t) method is compatible with an 
estimated value in the conventional zero crossing method. 
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(v) In the measurement of a jitter by a conventional spectrum 
analyzer, it is necessary to sweep frequencies and to slowly sweep 
frequencies in order to increase resolution. Hence it takes 
approximately five to ten minutes for the measurement. However, 
5 according to the present invention, even if the measurement 

requires 1000 periods at the frequency of, for example, 10 MHz of 
the clock signal Xc(t), the measuring time period is no more than 
100 msec, and the measurement can be completed within the time 
allocated for a VLSI test, (vi) When the frequency of the clock 
10 signal Xc(t) is high, a jitter can be measured by frequency-dividing 
the clock signal Xc(t) by N, and by supplying the frequency-divided 
clock signal to a A<|) evaluator. Particularly, even if the frequency of 
the clock signal Xc(t) is different by case, a scalable measurement 
can be performed by changing the number of frequency divisions. 

15 (vii) In the example shown in Fig. 70, the rising and falling of 

the frequency-divided signal Q are determined by only the rising 
edge of the clock signal T. Therefore, in the case of using the 
frequency divider 41, a jitter of only rising edge or falling edge of 
the clock signal Xc(t) can be measured by defining the number of 

20 frequency divisions as 2W (W is an integer equal to or greater than 

1). 

(viii) In the case of using the comparator 51, since a high speed 
comparator can be realized more easily than a high speed 
comparator ADC, and in addition a high speed comparator is 
25 equipped in a generic automatic testing equipment (ATE), even if 
the clock signal Xc(t) is high speed, the clock signal Xc(t) may be 
supplied to the comparator provided in the ATE, and the output of 
the comparator may be supplied to the analytic signal transforming 
means 1 1 . 

30 As explained before with reference to Fig. 81a, the conventional zero 

crossing method or the conventional time interval method is a method in which 
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a relative fluctuation between zero crossings is detected. A peak-to-jitter Jpp 
having compatibility with a peak-to-peak jitter Jpp obtained by the conventional 
zero crossing method can be obtained utilizing the A(|)(t) method. For example, 
as shown in Fig. 82, a phase noise waveform A(j)(t) detected by tlie phase noise 
5 detecting means 61 comprising the analytic signal transforming means 11, the 
instantaneous phase estimator 12 and the linear phase remover 13 is inputted to 
a zero crossing sampler 62, by which the phase noise waveform A(|)(t) is 
sampled at a timing closest to a zero crossing point of the real part Xc(t) of the 
analytic signal Zc(t). That is, a wavefoi-m of the real part Xc(t) of the analytic 

10 signal is shown in Fig. 83a, and sample points (arithmetic processing time 
points) each being closest to a zero crossing point of the rising (or falling) 
waveform are detected by a zero crossing point detecting part 63. Fig. 83a 
shows, by circle marks o, the points each being closest to a detected zero 
crossing point. Those points are called approximate zero crossing points. A 

15 phase noise waveform A(j)(t) at each of the approximate zero crossing points is 
taken out, as shown by circle marks o in Fig. 83b, by the zero crossing sampler 
62. Each of the taken out values is an amount of deviation from an ideal timing 
(zero crossing point) of the real part Xc(t) of the jitter-free analytic signal. By 
obtaining a difference between each sample value and a sample value sampled 

20 immediately before it of the A(|)(t), a fluctuation between zero crossings, i.e., a 
peak-to-peak jitter Jpp can be obtained. A Jpp=A(t)„+,-A(|)n can be obtained from 
nth sample A(|)„ and (n+l)th sample A(l)„+, of the A<f)(t) shown in Fig. 83b. 

As shown in Fig. 82, a difference between a sample value and a sample 
value sampled immediately before it from the zero crossing sampler 62 can be 

25 obtained by a differential circuit 64 in the sequential order to obtain a peak- 
to-peak jitter Jpp. Regarding the obtained series of peak-to-peak jitters Jpp, a 
difference between the maximum value and the minimum value is detected by 
the peak-to-peak detector 14, and a root-mean square value is calculated by the 
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root-mean-square detector 15. Namely, a differential waveform of the sample 
phase noise waveform from the zero crossing sampler 64 is calculated by the 
differential circuit 64, and the differential phase noise waveform is supplied to 
the detectors 14 and 15. 
5 A detecting method of an approximate zero crossing point in the zero 

crossing point detecting part 63 will be described. Assuming that the 
maximum value of a waveform of an inputted real part Xc(t) is 100% level, and 
the minimum value is 0% level, a 50% level V (50%) of a difference between 
the maximum value and the minimum value is calculated as a zero crossmg 

10 level. A difference between a sample value and 50% level V (50%) and a 
difference between its adjacent sample value and 50 % level V (50%), i.e., 
(XcG-l)-V (50%)) and ( XcG)-V (50%)) are calculated, and further a product of 
those values (Xc(j-1)-V(50%)) x ( Xca)-V (50%)) is calculated. When the 
Xc(t) crosses 50% level, i.e., zero level, its sample value XcG-1) or Xc(j) 

15 changes from a negative value to a positive value or from a positive value to a 
negative value. Therefore, when the product is negative, it is detected that the 
Xc(t) has passed the zero level, and a time point j-1 or j at which a smaller 
absolute value of the sample value XcG-1) or XcG) is detected is obtained as an 
approximate zero crossing point. 

20 A jitter was measured using the conventional time interval analyzer 

shown in Fig. 84, and a jitter was similarly measured, as shown in Fig. 85, 
using an apparatus shown in Fig. 82. In Fig. 84, a sine wave signal from a 
signal source 65 was frequency-divided and was converted by a frequency 
divider 66 into a clock signal having a 1/20 frequency of that of the. seine wave 

25 signal. This clock signal was phase-modulated using an external sine wave 

signal by a jitter generator 44 so that a jitter was added to tlie clock signal. The 
jitter of die clock signal to which the jitter had been added was measured by the 
time interval analyzer 67. In Fig. 85, a clock signal to which a jitter had been 
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added was produced similarly to the process shown in Fig. 84. This clock 
signal was converted into a digital signal by an AD converter 68, and the jitter 
was measured by an apparatus 69 for measuring a jitter shown in Fig. 82. The 
experimental condition of this measurement was quite same as that of the 
5 measurement process shown in Fig. 84. 

Those experimental results are shown in Figs. 86 and 87. In those 
figures, a lateral axis represents phase modulation indexes Jq in the jitter 
generator 44. Fig. 86 shows measured peak-to-peak (difference between the 
maximum value and the minimum value) values. In Fig. 86, a mark 0 indicates 

10 a value measured by the time interval analyzer 67, a mark o indicates a value 
measured by the apparatus 69 for measuring a jitter by the A(|) method. It can 
be understood that the measured value by the apparatus 69 for measuring a 
jitter by the A(|) method is nearly equal to the measured value by the time 
interval analyzer 67. Fig. 87 shows root-mean-square values of measured 

1 5 jitters. In Fig. 87, a mark 0 indicates a value measured by the time interval 
analyzer 67, and a mark o indicates a value measured by the apparatus 69 for 
measuring a jitter the A(j) method. In this case, it can be said that the measured 
value by the apparatus 69 for measuring a jitter by the A(|) method is quite equal 
to the measured value by the time interval analyzer 67. That is, the apparatus 

20 of the present invention can provide the same value as that obtained by the 

conventional method (zero crossing method), and hence the same evaluation as 
that performed by the measured values in the conventional method can be done. 
In other words, the method of the present invention can provide measured 
values that are compatible with those obtained by the conventional method. 

25 In addition, the number of zero crossing samples required to obtain such 

a result was 5000 for each of the peak-to-peak jitter case and the RMS jitter 
case in the measurement by the time interval analyzer 67, while the number of 
zero crossing samples in the present invention was 3 179 for each of the peak- 
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to-peak jitter case and the RMS jitter case in tlie measurement by the apparatus 
69 for measuring a jitter by the method according to the present invention. 
The apparatus 69 for measuring a jitter by the A(j) method according to the 
present invention requires a smaller number of samples than the time interval 
analyzer does, and hence the measuring apparatus 69 of the present invention 
can perform a measurement quickly in that level. 

As explained above with reference to Fig. 83b, each of the sample values 
taken out at approximate zero crossing points of a phase noise waveform A<t)(t) 
is an amount of deviation from each ideal timing. That is, those sample values 
are equal to the RMS jitter J^^s measured by the conventional phase detecting 
method, and hence the apparatus for measuring a jitter of the A(j) method is also 
compatible with the conventional phase detecting method. From this point of 
view, as shown in Fig. 88, a sample corresponding to a zero crossing point is 
taken out by the zero crossing sampler 63 from a phase noise waveform A(|)(t) 
supplied from the phase noise detecting means 61 to supply the sample to the 
detectors 14 and 15 as a sample phase noise waveform. However, as explained 
above with respect to the apparatus for measuring a jitter by the A(|)(t) method 
shown in Fig. 32, an RMS jitter Jr^s can be measured with the zero crossing 
sampler 62. Therefore, as shown in Fig. 88, the apparatus for measuring a jitter 
may be constructed such that the phase noise waveform A(|)(t) can be switched 
by a switch 71, and the phase noise waveform A<|)(t) can be supphed, via the 
zero crossing sampler 62 or directly, to the detectors 14 and 15. Further, Figs. 
89 and 90 show detected values by the pealc-to-peak detector 14 and the 
calculated results by the root-mean-square detector 15, respectively when each 
of the jitter measurements is performed, in the same condition, in the case 
where the zero crossing sampler 62 is used and the case where the zero 
crossing sampler 62 is not used. In those figures, a lateral axis represents phase 
modulation indexes Jq in the jitter generator 44. A mark □ indicates a value 
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measured using the zero crossing sampler 62, and a mark V indicates a value 
measured without using the zero crossing sampler 62. Fig. 89 shows the 
detected values by the peak-to-peak detector 14, and Fig. 90 shows the 
calculated values by the root-mean-square detector 15. It could be understood 
5 tliat the similar results can be obtamed either using the zero crossing sampler 
62 or without using the zero crossing sampler 62. 

Next, an apparatus configuration for measiu-ing a cycle-to-cycle jitter Jcc 
by this A<j)(t) method will be described with reference to Fig. 91 . A cycle-to- 
cycle jitter Jcc is a jitter fluctuation between adjacent clock cycles, i.e., a 

10 fluctuation of Nth time period against (N-l)th time period. Therefore, a 

cycle-to-cycle jitter Jcc can be obtained by subtracting, by a differential circuit 
72, a peak-to-peak jitter Jpp^^ of Nth time period obtained next from a peak- 
to-peak jitter Jpp(N-i) of (N-l)th time period (relative fluctuation between zero 
crossings) obtained from the differential circuit 64 in Fig. 91 to obtain in the 

15 sequential order the subtracted values Jpp(>i)- Jpp(N-i)- That is, the differential 
circuit 72 calculates a differential wavefonn for the outputs of the differential 
circuit 64 to supply the calculated result to tlie detectors 14 and 15 as a second 
differential phase noise waveform. An example of the measured result of Jcc is 
shown in Fig. 92. The differential circuit 72 may be connected to the output 

20 side of the differential circuit 64 of the apparatus shown in Fig. 82 so that a 
cycle-to-cycle jitter can be measured. 

The conventional method of measuring a jitter is based on a histogram 
measurement, but in the A(|)(t) method of the present invention, a histogram of 
measured jitters can also be created. A histogram of sine wave jitters measured 

25 by the conventional time interval analyzer is shown in Fig. 93. The lateral axis 
represents magnitude of Jpp. Fig. 94 shows a result of a histogram of jitters 
obtained by a histogram generator 73 when the same sine wave jitter is 
measured by the apparatus for measuring a jitter according to the A(|)(t) method 
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shown in Fig. 82. It can be seen tliat each of the figures shows a shape of 
histogram of sine wave jitters. 

Moreover, Fig. 95 shows an example of histogram when a histogram of a 
phase noise waveform A(j)(t) obtained from the phase noise detecting means 61 
shown in Fig. 32 is created by the histogram generator 73. In addition. Fig. 96 
shows an example of histogram when cycle-to-cycle jitters Jcc are measured by 
the apparatus for measuring a jitter using the A(|)(t) method, and a histogram of 
the Jcc is created by the histogram generator 73. In this manner, various jitters 
can be measured by the apparatus for measuring a jitter using the A(|)(t) method 
according to the present invention, and histograms of those jitters can also be 
created. By the apparatus for measuring a jitter using the A^(t) method, a jitter 
evaluation based on a histogram of jitters obtained by the conventional 
apparatus for measuring a jitter can similarly be performed. The present 
invention is also effective for not only the measurement of a sine wave jitter but 
also for the measurement of a random jitter. Tliis will be verified by showing a 
histogram of measured jitters. Fig. 97 shows a result of histogram 
measurement when a histogram of random jitters of a clock signal of a 
microcomputer is measured by the conventional time interval analyzer. Fig. 98 
shows a result of histogram measurement when random jitters of the same 
clock signal are measured by the apparatus for measuring a jitter using the 
A(t)(t) method shown in Fig. 82, and a histogram thereof is created. It can be 
seen that each of those figures shows a histogram of random signals. 

In the state tliat an envelope of an input signal is changed and the input 
signal is amplitude-modulated (AM), a sideband produced by the AM cannot 
be distinguished from a sideband produced by a phase modulation caused by a 
jitter, and hence there sometimes may occur that a measured result of a jitter 
becomes larger than an actual value. From such a viewpoint, there is shown in 
Fig. 82 a case where a clipper 74 is inserted in the input side of the phase noise 
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detecting means 61 to remove an AM (amplitude modulation) component so 
that a PM (phase modulation) component can be remained for input to the 
phase noise detecting means 61. In the clipper 74, in either case of an analog 
signal or a digital signal, a value (magnitude) of an input signal is amplified to 
5 a value multiple of constant number. Regarding the amplified input signal, 
there is performed a process that a signal value larger than a predetermined first 
threshold value Vthl is replaced by the first threshold value V^l, and a signal 
value smaller than a predetermined second threshold value (<Vthl) is 
replaced by the second threshold value V^2. In this manner, the input signal is 
10 converted into an input signal having constant amplitude that has an envelope 
of no fluctuation in a time wavefomi, and hence a jitter can accurately be 
measured. 

In the embodiment of Fig. 82, there is shown a case where in the 
differential circuit 64, an interval (time interval) Ti„ between two samples for 

1 5 taking a differential thereof and a movement step for determining two time 
positions (calculation time points) for taking a differential next are inputted 
thereto, and various differentials can be taken by those values Ti„ and T^. Fig. 
99a shows a waveform of a real part Xc(t) of an analytic signal Zc(t), and 
sample values of its approximate zero crossing points (circle marks o). Fig. 

20 99b shows the phase noise waveform A(|)(t) and shows sample values of its 
approximate zero crossing points by circle marks o. In this example, the 
phase noise waveform A{j)(t) has a sine wave shape. That is. Fig. 99b shows a 
case of sine wave jitter where a deviation from the ideal timing changes in sine 
wave shape. In this figure, there are 34 zero crossing samples of A(|)(t) in one 

25 period of the siiie wave jitter. Fig. 99 shows a case where the movement step Tj. 
is a length of 17 sample points, and the differential interval Tj„ is a length of 17 
sample points. In this case, a differential value A(|)(j+Tin)-A(|)G) is calculated 
fi-om a zero crossing sample value A(|)G) at a calculation time point j and a zero 
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crossing sample value A(j)(j-i-Tin) at a calculation time point j+Tj^. Next, a 
differential value A(t)(j+2T- J-A(j)(j+Ti^) that is a difference between a zero 
crossing sample value A(|)(j+TiJ at a calculation time point j+Tj^ and a zero 
crossing sample value A())(j-+-2TJ at a calculation time point j+2Ti„ i.e., at a 
5 time point after Ti„ from the previous calculation point is calculated. In the 
conventional time interval analyzer or the like, as shown in this example, a 
time point after a differential time Tj^ from a calculation time point becomes a 
next calculation time point. That is, a movement step cannot be made 
smaller than a differential interval T^^, 

10 In the present invention, a movement step can be made smaller than a 

differential interval Tj„, i.e., T5<Ti„. That is, as shown in Fig. 100, in a zero 
sampl time series of Fig. 100a, when the operation is started from a time point j, 
at time points of every movement step T^ starting from the time point j, i.e., at 
time points j,j+T3,j+2T„ • • • , samples of A(|)(t), i.e., Ai^QX Ai^Q+^s\ A^Q'^2TX 

15 • • • are taken out, respectively as shown in Fig. 100b, and those samples are 
stored in a buffer memory as a first sample series. In addition, at time points 
delayed by the differential interval Ti„ from the time points j, j+T^, j+2Ts, • • • , 
i.e., at time points j+T^^, j+T,+Ti„, j+2T3+Ti„, • • • , samples of A(|)(t), i.e., 
A(()G+Ti J, A(|)G+T3+TiJ, A())G+2T3+TiJ, • • • are taken out, respectively as 

20 shown in Fig. 100c, and those samples are stored in the buffer memory as a 
second sample series. Regarding the samples having the same sequential 
number in the first sample series and the second sample series, one sample 
value in the first sample series is subtracted from corresponding one sample 
value in the second sample series to obtain differential outputs under condition 

25 ofT<T,„. 

In Fig. 101, a waveform of real part Xc(t) of the analytic signal, a phase 
noise waveform A(|)(t), and zero crossing points are same as those in Fig. 99. 
Fig. 101 shows a case where a calculation movement step Tg is a length of one 
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zero crossing point and a differential interval Ti„ is a length of 17 zero crossing 
points. In this case, as shown in Fig. 101c, there is obtained at every zero 
crossing point, a differential of A(l)(t), for example, JpG)=A(})G+TJ-A(j)(j) in tiie 
differential interval Ti„ (17 zero crossing points). 
5 In order to clearly obtain a fluctuation of A<})(t), it is necessary to make 

Ti„ larger to some extent. However, in the conventional system shown in Fig. 
99, T3 is Tj^Tin, and hence also becomes large. Therefore, the number of 
differential values to be obtained in the same time period (data volume) is 
small, and hence the resolution is poor and the peak values and the mean values 

10 are not accurate values. 

Therefore, a pealc-to-peak jitter Jpp(t) obtained from the differentials 
shown in Fig. 99 is as shown in Fig. 102a due to the decreased number of 
differential values obtained, and the peak value is 1883 ps and the root-mean- 
square value is 638 ps. However, a peak jitter Jpp(t) obtained from tlie 

15 differentials shown in Fig. 101 under the same condition is as shown in Fig. 
102b due to the increased number of differential values and short intervals, and 
the peak-to-pealc value is 1940 ps and the root-mean-square value is 650 ps. In 
the case of Fig. 101, a high resolution and an accurate jitter can be obtained 
compared with the conventional case shown in Fig. 99. 

20 With respect to an ordinary AD converter, as shown in Fig. 103a, an 

input signal is inputted to an AD converter 77 after frequency components 
higher than 1/2 of the sampling frequency of the AD converter 77 have been 
removed therefrom by a lowpass filter 76. It is necessary for the AD converter 
77 to perform an analog-digital conversion at a sampling frequency equal to or 

25 higher than two-time frequency of the input signal frequency. However, in the 
apparatus according to the present invention, the input signal may be sampled 
and converted into a digital signal at a frequency lower than the input signal 
frequency. For this puipose, for example as shown in Fig. 103b, high 



-88- 



frequency components of the input signal are removed by a bandpass or 
lowpass filter 78, and then the input signal is sampled in a sampling bridge 
circuit 79 comprised of diodes by sampling pulses applied between terminals 
81a and 81b at a frequency lower than the input signal frequency. A sample 
5 value accurately obtained by this process is converted into a digital signal by an 
AD converter 81 for each sampling. For example, an experiment was 
performed using a sine wave signal having 10.025 MHz frequency and being 
phase-modulated by 20 kHz signal. When this sine wave signal was sampled 
at a frequency of 40.0 MHz that was higher than that of this input signal, the 

10 waveform of the series of sample values was as shown in Fig. 104a. In this 
case, the spectrum was as shovm in Fig. 105a wherein a large peak of the 
carrier wave component having 10.025 MHz frequency as well as peaks of 
upper and lower sidebands (modulation components) were observed. On the 
other hand, when this sine wave signal was under-sampled by the circuit 

1 5 configuration of Fig. 1 03b at a frequency of 1 00 kHz that was lower than the 
carrier wave frequency of the input signal by two digits, the waveform of the 
series of sample values was as shown in Fig. 104b. This series of sample 
values is also shown in Fig. 104a by marks o. In this case, the spectrum of the 
series of sample values in the under-sampling was as shown in Fig. 105b 

20 wherein a peak of the carrier wave component having 25 kHz frequency and 
two peaks of the modulation components (upper and lower sidebands) of 25 
kHz ± 20 kHz were observed. Therefore, it could be understood that a jitter can 
also be measured by the apparatus of the present invention using an under- 
sampling AD converter. 

25 In each of the embodiments shown in Fig. 82, Fig. 88 and Fig. 9 1 , one of 

the various analytic signal transfoiming means shown in Fig. 91, Fig. 40b, Fig. 
67 and Fig. 69 can be used as the analytic signal transforming means 11 . In 
addition, in those embodiments, it is not limited to use an AD converter for 
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converting an input signal into a digital signal, but a comparator may be used 
instead of the AD converter. That is, in general, an input signal under 
measurement is converted into a digital signal by an AD converter, or is 
changed to a binary value by a comparator to be inputted to the analj^ic signal 
5 transforming means 11. However, an input signal under measurement is 

inputted into the analytic signal transforming means shown in Fig. 40b without 
being converted into a digital signal. Moreover, an input signal of the phase 
noise detecting means 61, i.e., an input signal of the analj^ic signal 
transforming means 1 1 may be a signal produced by frequency-dividing an 
10 input signal (a signal under jitter measurement) by a frequency-divider or a 
signal produced by frequency-converting an input signal by a frequency- 
converter. 

Heretofore, meastu-ements of jitters of a signal under measurement have 
been mainly described. However, the present invention can be applied to jitter 

15 measurements of various signals like a data signal used in telecommunication, 
a repetitive video signal such as a television signal or tlie like. 

While the present invention has been described with regard to 
the preferred embodiment shown by way of example, it will be 
apparent to those skilled in the art that various modifications, 

20 alterations, changes, and/or minor improvements of the embodiment 
described above can be made without departing from the sprit and 
the scope of the present invention. Accordingly, it should be 
understood that the present invention is not limited to the illustrated 
embodiment, and is intended to encompass all such modifications, 

25 alterations, changed, and/or minor improvements falling within the 
scope of the invention defined by the appended claims. 

Further, the aforementioned reference literatures cl-cl8 are as 
listed below. 

[cl]: Alan V. Oppenheim, Alan S. Willsky and Ian T. Young, 
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WHAT TS CT.ATMED IS: 

1. An apparatus for measuring a jitter comprising: 

analytic signal transforming means for transforming a signal 
under measurement into a complex analytic signal; 

instantaneous phase estimating means for obtaining an 
instantaneous phase of the analytic signal; 

linear phase removing means for removing a linear phase from 
the instantaneous phase to obtain a phase noise waveform; and 

jitter detecting means for obtaining a jitter of the signal under 
measurement from the phase noise waveform. 

2, The apparatus for measuring a jitter according to claim 1 
further including: 

a zero crossing sampler for sampling the phase noise waveform 
as an input signal at a timing close to a zero crossing point of a real 
part of the analytic signal to output a sample phase noise waveform. 

3, The apparatus for measuring a jitter according to claim 2 
further including: 

a first differential circuit for inputting therein the sample phase 
noise waveform and for calculating its differential waveform to 
output a first differential phase noise waveform. 

4. The apparatus for measuring a jitter according to claim 3 
further including: 

a second differential circuit for inputting therein the first 
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differential phase noise waveform and for calculating its 
differential waveform to output a second differential phase noise 
waveform. 

5. The apparatus for measuring a jitter according to any one of 
claims 1-4 further including: 

a comparator for comparing the signal under measurement with 
a reference analog quantity to change the signal under measurement 
to a binary value, and for supplying the binary value to the analytic 
signal transforming means. 

6. The apparatus for measuring a jitter according to any one of 
claims 1-4 wherein said analytic signal transforming means is 
means for supplying the signal under measurement to a bandpass 
filter, for Hilbert-transforming an output of said bandpass filter by 
a Hilbert transformer to obtain an imaginary part of the analytic 
signal, and for making the output of said bandpass filter a real part 
of the analytic signal. 

7. The apparatus for measuring a jitter according to any one of 
claims 1-4 wherein said analytic signal transforming means 
comprises: 

a frequency domain transformer for transforming the signal 
under measurement into a signal in frequency domain; 

a bandpass processor for cutting-off negative frequency 
components from an output of said frequency domain transformer 
and for extracting only frequency components in the proximity of 
the frequency of the signal under measurement; and 

a time domain transformer for inverse-transforming the output 
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of said bandpass processor into a signal in time domain. 

8. The apparatus for measuring a jitter according to claim 7 
further including: 

a buffer memory for storing therein the signal under 
measurement; 

wherein said analytic signal transforming means further 
comprises: 

means for taking out in the sequential order the signal under 
measurement from said buffer memory such that the signal under 
measurement being taken out is partially overlapped with a signal 
under measurement taken out just before; 

means for multiplying each taken out partial signal under 
measurement by a window function to supply the multiplied result 
to said frequency domain transformer; and 

means for multiplying the signal transformed in time domain by 
an inverse number of the window function to obtain the analytic 
signal. 

9. The apparatus for measuring a jitter according to any one of 
claims 1-4 wherein said analytic signal transforming means 
comprises: 

a first frequency mixer for multiplying the signal under 
measurement by a sine wave signal; 

a second frequency mixer for multiplying the signal under 
measurement by a cosine wave signal whose frequency is same as 
that of the sine wave signal; 

a first lowpass filter to which an output of said first frequency 
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mixer is supplied; / 

a second lowpass filter to which an output of said second 
frequency mixer is supplied; 

a first AD converter for converting an output of said first 
lowpass filter into a digital signal; 

a second AD converter for converting an output of said second 
lowpass filter into a digital signal; 

wherein the analytic signal is composed of an output signal of 
said first AD converter and an output signal of said second AD 
converter. 

10. The apparatus for measuring a jitter according to any one of 
claims 1-4 wherein said analytic signal transforming means 
comprises: 

a first frequency mixer for multiplying the signal under 
measurement by a sine wave signal; 

a second frequency mixer for multiplying the signal under 
measurement by a cosine wave signal whose frequency is same as 
that of the sine wave signal; 

a first lowpass filter to which an output of said first frequency 
mixer is supplied; 

a second lowpass filter to which an output of said second 
frequency mixer is supplied; 

a first comparator for comparing an output of said first lowpass 
filter with a reference analog quantity; and 

a second comparator for comparing an output of said second 
lowpass filter with the reference analog quantity; 

wherein the analytic signal is composed of an output signal of 
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said first comparator and an output signal of said second 
comparator. 

11. The apparatus for measuring a jitter according to any one of 
claims 1-4 wherein said jitter detecting means is peak-to-peak 
detecting means for obtaining a difference between the maximum 
value and the minimum value of the phase noise waveform as a peak 
value of a jitter. 

12. The apparatus for measuring a jitter according to any one of 
claims 1-4 wherein said jitter detecting means is root-mean-square 
detecting means for calculating a root-mean-square of the phase 
noise waveform to obtain a root-mean-square value of a jitter. 

13. The apparatus for measuring a jitter according to any one of 
claims 1-4 wherein said jitter detecting means is histogram 
estimating means for obtaining a histogram of the phase noise 
waveform. 

14. The apparatus for measuring a jitter according to any one of 
claims 1-4 wherein said linear phase removing means comprises: 

continuous phase converting means for converting an inputted 
instantaneous phase into a continuous phase; 

linear phase estimating means for estimating a linear phase with 
respect to the converted continuous phase; and 

means for subtracting the estimated linear phase from the 
continuous phase to obtain the phase noise waveform. 
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15 A method of measuring a jitter comprising the steps of: 

an analytic signal transforming step of transforming a signal 
under measurement into a complex analytic signal; 

an instantaneous phase estimating step of obtaining an 
instantaneous phase of the analytic signal; 

a linear phase removing step of removing a linear phase from 
the instantaneous phase to obtain a phase noise waveform; and 

a step of obtaining a jitter of the signal under measurement from 
the phase noise waveform. 

16. A method of measuring a jitter according to claim 15 
further comprising the steps of: 

sampling the phase noise waveform at a timing close to a zero 
crossing point of a real part of the analytic signal to obtain a sample 
noise waveform; and 

calculating a differential waveform of the sample phase noise 
waveform to obtain a first differential phase noise waveform. 

17. A method of measuring a jitter according to claim 16 
further comprising the step of: 

calculating a differential waveform of the first differential 
phase noise waveform to obtain a second differential phase noise 
waveform. 
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AR.STRACT 

A signal under measurement is transformed into a complex analytic 
signal using a Hilbert transformer and an instantaneous phase of this analytic 
signal is estimated. A linear phase is subtracted from the instantaneous phase 
to obtain a phase noise waveform. The phase noise waveform is sampled in the 
proximity of a zero crossing point of a real part of the analytic signal. A 
differential waveform of the sample phase noise waveform is calculated to 
obtain a differential phase noise wavefonn. An RMS jitter is obtained from the 
phase noise waveform, and a peak-to-peak jitter is obtained from the phase 
noise waveform. 
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